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本文 
半導体電力変換回路の高性能化と広範な普及に伴い，通信機器との電磁環境
両立性の確保が困難になっている。近年，高速スイッチング動作を可能にする炭
化ケイ素（SiC）や窒化ガリウム（GaN）を応用した次世代半導体素子が電力変
換回路に用いられ，高速スイッチング動作に伴う電磁ノイズの放出量が増加し
ている。一方，通信機器は信号伝送の高速・広帯域化によってノイズ耐量が低下
している。以上の理由から，電力変換回路と通信機器が連携するシステムでは，
機器間の電磁環境両立性を確保することが困難であり，電力変換回路に起因す
る通信エラーによって生じるシステム破綻が大きなリスクとして懸念されてい
る。 
以上の問題に対し，電力変換回路や通信機器を製品化するために行われるノ
イズ試験は，ノイズ電圧・電流の周波数分布（ノイズスペクトラム）に基づいて
行われている。しかし，ノイズの周波数分布は時間平均値であり，電力変換回路
の周期的な動作に伴って生じるスイッチングノイズ等を正確に把握することは
できない。そのため，ノイズフィルタやシールド材の選定や配置について的確な
解析が行えない場合もあり，ノイズ対策が過剰あるいは不十分となる事例が多
数発生している。そのため，電磁障害の時間領域における発生メカニズムを明ら
かにし，より合理的な対策手法を講じる必要がある。 
そこで本論文では，降圧チョッパ回路が CAN 通信にもたらす電磁障害につい
て，詳細な時間領域解析を行うことで，その発生原理に基づいた合理的な対策手
法を新たに考案する。電力変換回路に起因する通信ネットワークの電磁障害の
発生様態には，ディファレンシャルモード電磁障害とコモンモード電磁障害の 2
種類が存在する。そこで最初に，それぞれの電磁障害を解析するためにテストベ
ンチを製作し，発生メカニズムを分析した。いずれの電磁障害についても，降圧
チョッパ回路のスイッチング時に，減衰振動波形を持つノイズ電圧が CAN 通信
線に誘起されることにより CAN 通信エラーが発生することを確認した。また，
通信エラーが発生するのは，CAN 通信における信号読み取りタイミングと，通
信線に誘起されるノイズ電圧のタイミングが一致する場合であることを明らか
にした。 
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続いて，電磁障害防止の一方策として従来から用いられているチョッパ回路
のスイッチング周波数を変調制御する方法について，CAN 通信に発生する電磁
障害の抑制効果を検証した。その結果，周波数変調制御は周波数領域におけるノ
イズレベルを低減可能であるが，CAN 通信における電磁障害の抑制に必ずしも
有効でないことを明らかにした。 
次に，新たな電磁障害抑制手法の一つとして，dv/dt 制御ゲート駆動回路を用
いた手法について評価を行った。CAN 通信に発生する電磁障害を抑制するため
には，電力半導体のスイッチング速度を低減することが有効である。しかし，定
常的にスイッチング速度を低減した場合，電力変換効率の低下につながる。一方
で提案手法はスイッチング速度を一時的に低減する制御を行うため，電力変換
効率の低下を緩和可能であり，その有用性を実験検証により示した。 
続いて，降圧チョッパ回路に起因するスイッチングノイズの発生タイミング
と，CAN 通信における信号読み取りタイミングの関係性に着目した新たな電磁
障害対策手法を考案しその有効性を検証した。まず試験的な手法として調歩同
期制御について実験検証を行った。調歩同期制御は，CAN 通信信号と降圧チョ
ッパ回路のスイッチングのタイミングを同期する制御であり，スイッチングノ
イズと CAN サンプル点のタイミング一致を回避することが可能である。実験検
証では，CAN 通信エラー数を 0 に抑制可能であることを確認した。しかし，降
圧チョッパ回路のスイッチングタイミングの自由度を大きく損ねる問題がある。
そこで，この課題を解決可能な手法としてタイミングシフト制御を考案し，その
有効性について実験検証を行った。タイミングシフト制御は調歩同期制御とは
異なり，スイッチングノイズと CAN サンプル点のタイミングが一致する場合の
み，降圧チョッパ回路のスイッチングタイミングを一時的に微小時間遅らせる
制御である。この手法であれば，降圧チョッパ回路のスイッチング信号を CAN
通信信号に同期する必要がなく，PWM 制御などのスイッチングのタイミングが
多様に変化する場合にも適用可能である。実験検証では，タイミングシフト制御
が調歩同期制御と同様に CAN 通信エラーの抑制効果を持つことを確認した。し
かし，タイミングシフト制御によって降圧チョッパ回路の制御制約を大きく緩
和できるが，出力電圧に現れる僅かな擾乱が依然として残る。その改善手法とし
て，フィードフォワードパルス幅制御を適用し，タイミングシフト制御に起因す
るパルス幅の微小変化を能動的に補正することにより出力電圧の擾乱を大幅に
低減可能であることを明らかにした。 
以上のように，降圧チョッパ回路が CAN 通信にもたらす電磁障害の発生メカ
ニズムを時間領域で明らかにした。また，そのメカニズムに基づいた合理的な対
策手法を提案し，電磁障害抑制効果を実験検証により明らかにした。
 
i 
 
目次 
第 1 章 序論 ......................................................................................................... - 1 - 
1.1 半導体電力変換回路と通信ネットワークの EMC .................................. - 1 - 
1.2 EMC 対策技術の現状と課題 ...................................................................... - 2 - 
1.3 本論の目的と概要 ........................................................................................ - 3 - 
1.4 CAN 通信規格の概要 ................................................................................... - 4 - 
第 2 章 関連研究 ................................................................................................. - 7 - 
2.1 DM ノイズ向け EMI フィルタの設計・実装事例 ................................... - 7 - 
2.2 モータ駆動回路が RS485 通信に生じる電磁障害 ................................. - 11 - 
2.3 本章のまとめ .............................................................................................. - 14 - 
第 3 章 DM 電磁障害解析用テストベンチ .................................................... - 16 - 
3.1 降圧チョッパ回路が発生する DM ノイズ .............................................. - 16 - 
3.2 テストベンチの構成 .................................................................................. - 21 - 
3.3 シミュレーションモデル .......................................................................... - 22 - 
3.4 DM 電磁障害の発生メカニズム ............................................................... - 26 - 
3.5 出力電流制御適用時の DM 電磁障害発生様態 ...................................... - 28 - 
3.6 本章のまとめ .............................................................................................. - 33 - 
第 4 章 CM 電磁障害解析用テストベンチ .................................................... - 35 - 
4.1 テストベンチの構成 .................................................................................. - 35 - 
4.2 シミュレーションモデル .......................................................................... - 37 - 
4.3 CM 電磁ノイズの転化メカニズム ........................................................... - 38 - 
4.4 CM 電流経路のインピーダンスに関する考察 ....................................... - 41 - 
4.5 MOSFET スイッチング波形と CM 電磁障害の関係性 ......................... - 47 - 
4.6 本章のまとめ .............................................................................................. - 52 - 
第 5 章 周波数変調制御に関する考察 ........................................................... - 53 - 
5.1 周波数変調制御による EMIノイズ抑制 ................................................. - 53 - 
5.2 電磁障害抑制効果の検証 .......................................................................... - 55 - 
5.3 本章のまとめ .............................................................................................. - 56 - 
ii 
 
第 6 章 dv/dt 制御による電磁障害抑制 .......................................................... - 58 - 
6.1 MOSFET スイッチング速度と EMIノイズの関係性 ............................ - 58 - 
6.2 dv/dt 可変ゲート駆動回路の構成 ............................................................. - 58 - 
6.3 dv/dt 可変ゲート駆動回路の電磁障害抑制効果 ..................................... - 62 - 
6.4 電力変換効率低下の抑制効果 .................................................................. - 64 - 
6.5 本章のまとめ .............................................................................................. - 64 - 
第 7 章 タイミング制御による電磁障害抑制 ............................................... - 66 - 
7.1 ノイズと CAN 信号読み込みタイミングの関係性 ................................ - 66 - 
7.2 調歩同期制御システムの構成と実験検証 .............................................. - 67 - 
7.3 タイミングシフト制御システムの構成と実験検証 .............................. - 70 - 
7.4 タイミングシフト制御における問題点と改善手法 .............................. - 74 - 
7.5 本章のまとめ .............................................................................................. - 79 - 
第 8 章 総論 ....................................................................................................... - 81 - 
8.1 まとめ .......................................................................................................... - 81 - 
8.2 今後の課題 .................................................................................................. - 82 - 
参考文献 .................................................................................................................... - 84 - 
 
iii 
 
図表目次 
図 2. 1 LISN を含めた nf段 DM ノイズフィルタの構成図 ................................ - 7 - 
図 2. 2 DM フィルタの簡易的な設計アプローチ ................................................ - 9 - 
図 2. 3 インターリーブ方式の昇圧型 PFC ......................................................... - 10 - 
図 2. 4 提案手法で設計した DM フィルタ実装回路 ......................................... - 10 - 
図 2. 5 雑音端子電圧の測定結果 ......................................................................... - 11 - 
図 2. 6 解析対象とするモータドライブシステムの構成 ................................. - 12 - 
図 2. 7 モータドライブシステムの CM シミュレーションモデル ................. - 12 - 
図 2. 8 GND ケーブルを流れる CM ノイズ電流の測定条件 ........................... - 13 - 
図 2. 9 GND ケーブルを流れる CM ノイズ電流波形 ....................................... - 13 - 
表 2. 1 RS485 におけるエラー率および伝送成功率の測定結果 ..................... - 14 - 
図 3. 1 平行バスバー基板を用いた降圧チョッパ回路の実機写真 ................. - 16 - 
図 3. 7 DM 電磁障害解析用テストベンチの構成 .............................................. - 21 - 
図 3. 8 DM 電磁障害解析用テストベンチのメインモジュール ...................... - 21 - 
表 3. 1 DM 電磁障害解析用テストベンチの仕様 .............................................. - 23 - 
図 3. 10 DM 電磁障害解析用テストベンチのシミュレーションモデル ........ - 23 - 
図 3. 11 MOSFET のシミュレーションモデル................................................... - 25 - 
図 3. 12 MOSFET ドレイン・ソース間電圧の ESR 特性 ................................. - 25 - 
図 3. 13 テストベンチにおける MOSFET ターンオフ時の各電圧測定波形 . - 26 - 
図 3. 14 DM 電磁障害解析用テストベンチにおける CAN バス解析結果 ..... - 26 - 
図 4. 1 CM 電磁障害解析用テストベンチの構成図 .......................................... - 35 - 
図 4. 2 CM 電磁障害解析用テストベンチのシミュレーションモデル .......... - 36 - 
表 4. 1 CM 電磁障害解析用テストベンチの仕様 .............................................. - 37 - 
図 4. 3 CAN トランシーバのインピーダンス特性 ............................................ - 38 - 
図 4. 4 テストベンチにおける MOSFET ターンオン時の各測定波形 ........... - 39 - 
図 4. 5 CM 電磁障害解析用テストベンチにおける CAN バス解析結果 ....... - 40 - 
図 4. 6 製作した 3.9 µH 空芯インダクタ ............................................................ - 41 - 
表 4. 2 CAN バス解析結果 .................................................................................... - 51 - 
iv 
 
図 5. 1 近傍磁界の測定条件 ................................................................................. - 53 - 
図 5. 2 周波数変調のパラメータ ......................................................................... - 54 - 
図 5. 3 降圧チョッパ回路の近傍磁界測定結果 ................................................. - 54 - 
図 5. 4 CAN エラー数の測定結果 ........................................................................ - 55 - 
図 6. 1 dv/dt 可変ゲート駆動回路の構成図 ........................................................ - 59 - 
図 6. 2 MOSFET ターンオフ時のドレイン・ソース間電圧波形 .................... - 59 - 
図 6. 5 電磁障害抑制効果の検証システム ......................................................... - 62 - 
図 6. 6 dv/dt 可変ゲート駆動回路適用時の各波形タイミングチャート ........ - 62 - 
図 6. 7 ゲート抵抗値ごとの各測定波形 ............................................................. - 63 - 
図 7. 1 CAN 通信信号におけるエラーの発生メカニズム ................................ - 66 - 
図 7. 2 調歩同期制御回路を適用した DM 電磁障害解析用テストベンチ ..... - 67 - 
図 7. 3 調歩同期制御適用時の各波形タイミングチャート ............................. - 68 - 
図 7. 4 CAN レシーバ電圧の測定結果 ................................................................ - 69 - 
図 7. 5 調歩同期制御適用時の各 CAN エラー数 ............................................... - 69 - 
図 7. 6 タイミングシフト制御の動作概念図 ..................................................... - 71 - 
図 7. 7 タイミングシフト制御の構成図 ............................................................. - 71 - 
図 7. 8 タイミングシフト制御回路の実機写真 ................................................. - 72 - 
図 7. 9 タイミングシフト制御回路を適用した ................................................. - 72 - 
図 7. 10 タイミングシフト制御の動作タイミングチャート ........................... - 73 - 
図 7. 11 タイミングシフト制御適用時の各 CAN エラー数 ............................. - 73 - 
図 7. 12 降圧チョッパ回路の出力電圧に発生する擾乱の測定結果 ............... - 74 - 
図 7. 14 スイッチング保留時間ごとの降圧チョッパ回路の出力電圧 ........... - 77 - 
図 7. 15 FF-PWC を適用した TSC の動作波形概念図 ...................................... - 78 - 
図 7. 16 FF-PWC を適用した TSC の構成図 ...................................................... - 78 - 
図 7. 17 FF-PWC の擾乱抑制効果検証実験 ........................................................ - 79 - 
 
- 1 - 
 
第 1 章 序論 
1.1 半導体電力変換回路と通信ネットワークの EMC 
半導体電力変換回路と通信ネットワークが連携して動作する統合システムに
おいて，電磁環境両立性（EMC: electromagnetic compatibility）の確保が困難にな
っている。産業応用機器や交通輸送機器等の様々なシステムで同様の問題が見
受けられ，電磁障害によるシステムの誤動作・故障などが重大なリスクとして考
えられている。一般的に，電力変換回路は高電圧・大電流スイッチング動作に伴
い多くの電磁ノイズを外部に放出するため，低電力かつ高周波信号で動作する
通信ネットワークに電磁障害をもたらすことが広く認識されている。 
具体的な研究事例として，文献[1]–[3]では，モータドライブシステムにおける
インバータ回路と RS485 通信の電磁両立性について議論されている。インバー
タからモータを結ぶ負荷配線と通信線が電磁的に結合することで，インバータ
のスイッチングに起因する通信線ノイズが発生し，通信エラーレートがノイズ
電流と比例して増加することが報告されている。さらに文献[4]では，降圧チョ
ッパ回路が CAN（Controller area network）通信にもたらす電磁障害について定量
的な評価を行っている。降圧チョッパ回路と CAN 通信機器を近接配置すること
で，CAN 通信線に周期的なスイッチングノイズが発生する。それにより，CAN
通信にパケットロスが発生し，その発生率は降圧チョッパ回路の動作電圧に依
存することを明らかにしている。 
また技術的現状として，炭化ケイ素（SiC）や窒化ガリウム(GaN)を用いたワイ
ドバンドギャップ半導体の普及に伴い，電力変換回路のスイッチング速度は高
速化する傾向にある。スイッチング速度を向上することで，回路実装体積の小型
化や電力変換効率の向上を図れるため，盛んに研究開発がなされている。しかし，
それに伴ってスイッチング周波数が高周波化されるため，電力変換回路が発生
する電磁ノイズは増加傾向にあると考えられる[5][6]。一方で通信ネットワークは，
Society 5.0 などで構想されている情報・エネルギー社会の実現に向けて，第 5 世
代移動通信システムに代表されるように，より多くの情報を高速に伝送する技
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術の開発が多くなされている。そのような要求を満たすためには，より低電力か
つ高速で通信可能な通信規格が適切である。しかしそのような通信規格は電磁
ノイズ耐量が比較的低く，電磁障害の抑制が困難である。以上の観点から，電力
変換回路が通信ネットワークにもたらす電磁障害が今後さらに深刻化すると推
測され，効果的な対策手法の開発が必要不可欠である。 
1.2 EMC対策技術の現状と課題 
一般的に，電力変換回路が通信ネットワークにもたらす電磁障害を抑制する
ために，電力変換回路における電磁ノイズの低減と通信ネットワークの電磁ノ
イズ耐量の向上が個別に行われている。 
電力変換回路が放出する電磁ノイズを抑制するために，様々な方式の EMI
（Electromagnetic interference）フィルタ回路が多く用いられている[7]–[9]。しかし，
小型軽量化および低コスト化が求められている電力変換回路に EMI フィルタ回
路を追加することは一般的に好ましくないとされているため，EMI フィルタ回
路の最適設計手法等が積極的に議論されている[10]–[13]。その他にも，電力変換回
路の方式や制御手法の変更によって電磁ノイズを抑制している事例は存在する
が，適用可能な回路方式や電力変換回路の使用用途が限定されてしまうため，汎
用的な対策手法とは言えない。 
一方で通信ネットワークにおいては，電磁ノイズ耐量を向上するために様々
な手法が用いられている。文献[14]および[15]は，通信線にシールドケーブルを
用いることで CAN 通信におけるビットエラーレート（BER）を低減可能である
ことを示している。また文献[16]では，通信線にコモンモードチョークコイルを
挿入する手法や，電磁ノイズ抑制を目的とした CAN バスの終端手法等が紹介さ
れている。しかしそれらの対策手法を適用することで，通信システム全体のコス
トが増加することや，フィルタ回路等による通信信号品質の劣化が懸念される。 
以上の電磁障害対策手法は，機器ごとに実施される EMI あるいは EMS
（Electromagnetic susceptibility）試験を行い，周波数領域で定められている EMI
ノイズ規制を満たすように適用されることが一般的である[7]–[9]。そのため，電力
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変換回路と通信ネットワークを包括的に解析し，電磁障害の抑制を試みている
事例は極めて少ない。そのため，電磁障害対策が過剰あるいは不十分に陥る事例
が多く見受けられ，合理的な対策手法を適用することは困難である。また，周波
数領域における EMI ノイズレベルが注視されるために，時間領域でどのような
現象が起きているかが見過ごされ，電磁ノイズの根本的な発生源や伝搬経路を
特定することができない事例も多い。 
以上の問題を解決するためには，電力変換回路が通信ネットワークにもたら
す電磁障害について，時間領域で包括的に解析する必要がある。両機器に発生し
ている電磁障害を時間領域で捉えることにより，通信エラーの発生要因や発生
タイミングを把握することが可能であり，従来の電磁障害抑制手法と異なるア
プローチを見出せる可能性がある。 
1.3 本論の目的と概要 
本論の目的は，電力変換回路が通信ネットワークにもたらす電磁障害の時間
領域解析に基づいた合理的対策手法の開発である。それを実現するために，具体
的な研究対象を降圧チョッパ回路が CAN 通信にもたらす電磁障害として，その
時間領域解析を行う。電磁ノイズ源となる降圧チョッパ回路は，半導体電力変換
回路の中で最も基本的な回路方式の一つであり， CAN 通信は自動車の車載通信
に広く用いられている低速かつ比較的高信頼な通信規格であり，いずれも基礎
的な解析および検証に相応しいことから採用している。 
本論では，最初に関連研究としてインターリーブ方式の昇圧力率改善回路を
対象とした DM フィルタ設計事例およびモータドライブシステムのインバータ
回路が RS485 通信インターフェースにもたらす電磁障害に関する研究事例を示
し，本研究の位置づけを明らかにする。続いて，降圧チョッパ回路が CAN 通信
にもたらす電磁障害について時間領域解析を行う。電力変換回路が通信ネット
ワークにもたらす電磁障害には，ディファレンシャルモード（DM）ノイズが起
因となる DM 電磁障害と，コモンモード（CM）ノイズが起因となる CM 電磁障
害の 2 種類が存在する。そこで，電磁障害の解析は DM および CM 電磁障害を
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支配的に発生するテストベンチで個別に行い，それぞれの発生原理と対策手法
について検討を行う。いずれのテストベンチにおいても，降圧チョッパ回路がス
イッチングする際にCAN通信線に誘起するノイズ電圧が電磁障害の支配的な要
因であるが，CM 電磁障害の場合には CAN 通信線で発生する転化現象が問題に
なることを各種解析により明らかにする。 
続いて，時間領域解析に用いた電磁障害解析用テストベンチに，電磁障害対策
手法を適用し，その効果を検証する。検証を行う主な電磁障害対策手法は，周波
数変調制御，dv/dt 制御ゲート駆動回路，タイミング制御の 3 つである。周波数
変調制御については，組み込みマイコンを用いて三角波状周波数変調制御を実
装し，降圧チョッパ回路の放射ノイズおよび CAN 通信におけるエラー率の測定
を行う。検証を通じて，周波数領域における電磁ノイズレベルを低減しても，
CAN 通信に発生する電磁障害を抑制できない場合が存在することを明らかにし
た。dv/dt 制御ゲート駆動回路を用いた電磁障害対策手法の検討では，CAN 通信
における電磁障害の抑制と電力変換効率の低下抑制を両立可能な手法であるこ
とを明らかにした。dv/dt 制御は，ゲート抵抗値を切り替え可能なゲート駆動回
路を降圧チョッパ回路に適用することで可能である。さらに 7 章では，スイッ
チングノイズとCAN通信における信号読み取りタイミングに着目した新たな電
磁障害対策手法を提案する。提案手法は EMI フィルタ回路やシールドケーブル
等を使用せずに電磁障害を抑制可能な手法である。最後にまとめと今後の課題
を述べ，本論の結びとする。 
1.4 CAN通信規格の概要 
本論の研究対象は，降圧チョッパ回路がCAN通信にもたらす電磁障害である。
CAN 通信は，車載有線 LAN 規格の中でも自動車の駆動系やセーフティシステ
ムなど信頼性が要求される通信ネットワークに用いられている代表的な規格で
ある。本研究で扱う CAN 通信の物理層および通信プロトコルは，1 Mbps までの
通信速度を実現可能な高速 CAN として普及している ISO 11898 に準じている。
高速 CAN の場合，最大バス長は 1 Mbps 通信時に 40 m であり，最大 30 の通信
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ユニットを接続可能である。CAN は二本の通信線（CANH，CANL）の電位差を
読み取ることで通信を実現している。バス状態にはレセッシブおよびドミナン
トが存在し，レセッシブ時には二本の通信線の対地電圧が 2.5V かつ線間電圧が
0 V の状態，ドミナント時には CANH が 3.5 V および CANLが 1.5 V かつ線間電
圧が 2.0 V の状態である。差動通信線にはツイストペア線（シールドまたはアン
シールド）の使用が求められており，終端抵抗は 120 Ω である。 
以上の物理層において，CAN ではデータフレームと呼ばれるデータ送信フォ
ーマットを用いる。データフレームには標準フォーマットと拡張フォーマット
が存在するが，本研究では標準フォーマットのみを扱う。データフレームは SOF，
ID，RTR，コントロールフィールド，データフィールド，CRC シーケンス，CRC
デリミタ，ACK スロット，EOF，ITM から構成される。SOF はデータフレーム
の開始位置を示すビットであり，ノード間の同期に用いられる。ID はデータ内
容や送信ノードの識別，通信調停の優先順位等を決定する。RTR はデータフレ
ームとリモートフレームを識別するために設けられている。コントロールフィ
ールドは IDE，予約ビット，データ長コードから構成される。データフィールド
は送信データに相当する。CRC シーケンスは SOF，ID，コントロールフィール
ド，データフィールドの送信値を演算することで，CRC シーケンスとして結果
を送信する。受信ノードでも同様の演算を行うことで，正常に受信できたかを判
断可能である。CRC デリミタは CRC シーケンスの終了を示す。ACK スロット
は送信した CRC フィールドまでのデータが正常に受信できたかを判断する。
ACK デリミタは ACK スロットの終了を示す。EOF はデータフレームの終了を
示す。 
以上のようなデータフレーム構成を用いることで，電磁ノイズ等に起因する
通信エラーの検出を可能にしている。送信ノードでの監視についてはビットモ
ニタリング，アクナレッジチェック分類される。ビットモニタリング機能は，送
信データとバス上の信号を比較し，ビットエラーの有無を検出する。アクナレッ
ジチェック機能は，アクナレッジスロットにおける異常を検知する。受信ノード
での監視については CRC チェック，フォームチェック，スタッフチェックに分
類される。CRC チェック機能では，受信ノードが演算した CRC とデータフレー
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ム中の CRC の値が合致しなかった際に CRC エラーとして検出する。フォーム
チェック機能では，CRC デリミタ，アクナレッジデリミタ，EOF においてドミ
ナントが検出された際にフォームエラーとして扱う。スタッフチェック機能で
は，ビットスタッフィングルールの違反が検知された場合にスタッフエラーを
検出する。以上の機能を用いることで CAN 通信信号における各種エラーを検出
可能な機構を備えており，電磁ノイズを起因とした通信エラーも高精度に検出
可能である。 
送信ノードと受信ノードはそれぞれ送信エラーカウンタおよび受信エラーカ
ウンタを持っている。送信エラーカウンタでは，カウンタ値が 127 以下の場合，
送信ノードはアクティブ状態でありデータの伝送を行う。カウンタ値 128 から
254 ではパッシブ状態となり送信待機を行う。また 255 ではノードがバスオフ状
態に移行しデータ伝送を停止する。送信エラーカウンタは，送信ノードがエラー
フラグを送信した場合にカウンタ値を 8 加算し，送信ノードからデータフレー
ムが正常に送信された場合にカウンタ値を 1 減算する。 
受信エラーカウンタでは，カウンタ値が 127 以下の場合，受信ノードはアク
ティブ状態でありデータの伝送を行う。カウンタ値が 128 以上である場合はパ
ッシブモードに移行する。受信エラーカウンタは，受信ノードがエラーフラグを
送信した場合にカウンタ値を 8 加算し，受信ノードがエラーなくデータの受信
を完了した場合にカウンタ値を 1 減算する。 
そのため，電力変換回路を起因とする周期的なパルスノイズが継続的に CAN
通信における送信エラーカウンタ値および受信エラーカウンタ値を加算する場
合，CAN 通信はバスオフ状態に移行し通信不能状態に陥る可能性がある。この
ような問題に対し，バスオフモードに移行する前にバッファとなるモードを設
けることでバスオフ状態の持続を防止する新たな手法が文献[4]で示されている。 
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第 2 章 関連研究 
2.1 DMノイズ向け EMIフィルタの設計・実装事例 
本節では，電力変換回路が発生する EMI ノイズを低減することを目的とした
対策手法について研究事例を示す。 
文献[17]は，連続導通モード（CCM）および断続導通モード（DCM）で動作す
る力率改善回路（PFC）に対し，具体的な DM ノイズフィルタの設計および実装
手順を示している。図 2. 1 に段数 nfの DM ノイズフィルタ回路の構成を示す。
電力変換回路が発生する伝導性 EMI ノイズを評価する際，電源側のインピーダ
ンス条件は試験規格を満たす必要があるため LISN が接続される。 
DM ノイズフィルタの各素子値を決定するために，まず回路シミュレーションソ
フト等を用いてノイズ発生源となる電力変換回路の入力電流を把握する。さら
に，その電流量に対して必要な減衰量および周波数特性を算出することで各素
子の値を決定することが可能である。各周波数においてノイズ規格を満たすた
めに必要な減衰量をAttreq( fD)，周波数領域におけるノイズ電圧の尖頭値を
 UQP( fD)，ノイズ規格を満たすために定められているノイズ電圧限度値を
Limit ( f
D
)，設計余裕をMargin ( f
D
)とすれば(1)式の関係を得る。 
 
 
図 2. 1 LISN を含めた nf段 DM ノイズフィルタの構成図 
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Attreq( fD)[dB] = UQP( fD)[dB∙μV] — Limit ( fD)[dB∙μV] + Margin ( fD)[dB∙μV] (1) 
  
AttLC( fD) = (2π∙ fD)
2nf  ∙ (2L)2nf  ∙ C nf  ≥ Attreq( fD)  (2) 
 
また文献[17]より，減衰量 AttLC( fD) および各素子値の関係式は各周波数にお
いて Attreq( fD) を考慮すると(2)式で表すことができる。しかし，以上のような手
順で DM フィルタを設計する場合，膨大な演算時間と複雑な計算が要求される
ため，より簡易的に DM フィルタを設計する手法が必要である。そこで提案手
法として，図 2. 2 に示すようなアプローチが提案されている。提案手法では，入
力電流およびノイズ電流の周波数分布（図 2. 2 (a)）においてノイズ電流に相当
する高周波成分を図 2. 2 (b)に示すように足し合わせる。さらに図 2. 2 (c)に示す
ように，変換式を用いて所望の周波数成分のノイズ電圧尖頭値を簡易的に算出
可能である。 
さらに，DM フィルタを設計する際には実装体積の最適化が重要である。フィ
ルタに用いるインダクタLの体積VLは電力蓄積量に比例するため(3)式の関係が
成り立つ。またコンデンサの体積VCについては，コンデンサの蓄積エネルギー
およびオフセット電圧Uinに依存するため，(4)式の関係で表される。DM フィル
タ全体の体積は使用する 2 つのインダクタおよびコンデンサの段数分なので，
解くべき最適化問題は(5)式である。 
 
VL∝ kL ∙ L ∙ ÎL
 2
 (3) 
  
VC = kC1 ∙ C ∙ Uin
 2 + kC2 ∙ (Ûin) (4) 
  
Vtot = nf ∙ ( 2 ∙VL + VC) → min (5) 
 
以上の関係式を解くことで，設計周波数 f
D
におけるキャパシタンス C および
インダクタンス L は(6)式および(7)式のように計算可能である。 
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C =√
( kL1 ∙ Îin
 2
+ kL2 ) ∙ √Attreq, DM
nf
2 ∙ kC1 ∙ ( Uin
 2 ∙ 2π ∙ fD )
2  
(6) 
  
L =√
kC1 ∙ Îin
 2
 ∙ √Attreq, DM
nf
2 ∙ ( kL1 ∙ Îin
 2
+ kL2 ) ∙ ( 2π ∙ fD )
2
 (7) 
 
 
図 2. 2 DM フィルタの簡易的な設計アプローチ 
(a) 入力電流およびノイズ電流の周波数分布  (b) (a)におけるノイズ成分を足
し合わせた周波数分布  (c) (b)を用いてノイズ電圧尖頭値を算出 
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Vtot = nf ∙ kC2 + 2 nf ∙ kL3 ∙ Îin + 3 nf ∙√
( kL1 ∙ Îin
 2
+ kL2 ) ∙ ( kC1 ∙ Uin
 2  ) √Attreq, DM
nf
2 ∙ ( 2π ∙ fD )
2  
(8) 
 
また，DM フィルタの総体積Vtotは(8)式で算出できる。 
以上に示したDMフィルタ設計手法について，図 2. 3に示すCCMおよびDCM
で動作するインターリーブ方式の昇圧型 PFC への適用例も示されている。DM
フィルタについて，必要なノイズ減衰量と実装体積の最適化を提案手法で行う
ことにより，図 2. 4 に示す DM フィルタ回路を実装している。 
さらに，実装した DM フィルタのノイズ抑制効果を確認するために，雑音端
子電圧の検証が行われている。図 2. 5 に示す測定結果より，DM フィルタを実装
することで，評価周波数帯域（150 kHz～30 MHz）におけるノイズ尖頭値が CISPR 
 
図 2. 3 インターリーブ方式の昇圧型 PFC 
 
 
図 2. 4 提案手法で設計した DM フィルタ実装回路 
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class A の QP 制限値と比較して十分に抑制されており，400 kHz における尖頭値
が評価周波数帯域において最大であるが —5 dB 程度である。 
以上から，提案アプローチが DM フィルタの合理的な設計に効果的であるこ
とが示された。しかし，DM フィルタの設計値は適用する電力変換回路や動作条
件によって異なるため，汎用的な電磁ノイズ抑制手法とは言えない。また，図 2. 
4 に示す DM フィルタの実装回路からもわかるように，電力変換回路に対して
追加の素子が必要になるため，コストや実装体積といった観点でデメリットが
存在する。 
2.2 モータ駆動回路が RS485通信に生じる電磁障害 
電力変換回路が通信ネットワークにもたらす電磁障害について解析をしてい
る研究事例は極めて少ない。その中で文献[1]–[3]は，モータ駆動回路のインバー
タ回路を起因とする伝導ノイズが，RS485 通信インターフェースに発生する電
磁障害について解析を行っている。 
RS485 通信インターフェースはリアルタイム性に優れた通信ネットワークで
あることから，主に産業応用分野で多用されている。最大のドライバ数は 32，
レシーバ数 32，通信距離 1200 m，伝送速度 10 Mbps を達成可能な通信インター
 
図 2. 5 雑音端子電圧の測定結果 
- 12 - 
 
フェースであり，RS485 は差動通信方式を採用していることから比較的耐電磁
ノイズ性能が高いとされている。 
文献[1]–[3]では，図 2. 6 に示すようにインバータ回路の直流入力部に RS485 通
信インターフェースを接続し PLCに接続した RS485通信によって信号伝送する
モータドライブシステムを具体的な研究対象としている。システムにおいて，イ
ンバータ負荷配線と通信線が電磁結合していることを考慮すると，寄生インピ
ーダンス等を含めたシステム全体の CM シミュレーションモデルは図 2. 7 であ
らわすことができる。電磁ノイズ発生源となるインバータ回路を含むノイズ伝
 
 
図 2. 6 解析対象とするモータドライブシステムの構成 
 
 
図 2. 7 モータドライブシステムの CM シミュレーションモデル 
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搬ループが存在するため，RS485 の通信線にも電磁ノイズが発生することが推
測される。 
提案 CM シミュレーションモデルの妥当性を検証するために，インバータ負
荷配線と RS485 通信ケーブルの配置間隔を変更した 2 つの測定条件（図 2. 8(a), 
(b)）で実測波形とシミュレーション波形が比較されている。図 2. 9 に示す比較
検証結果より，いずれの測定条件においても実測波形とシミュレーション波形
が合致しており，シミュレーションモデルの妥当性が示されている。以上から，
インバータの負荷配線と RS485 通信ケーブルが電磁的結合を介して通信線に
CM ノイズ電流が発生していると考えられる。 
 
図 2. 8 GND ケーブルを流れる CM ノイズ電流の測定条件 
(a) 測定条件 A (b) 測定条件 B 
 
   
 
図 2. 9 GND ケーブルを流れる CM ノイズ電流波形 
(a) 測定条件 A (b) 測定条件 B 
(a) (b) 
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さらに，通信線に発生するノイズ電流によって RS485 通信に発生する電磁障
害の定量的評価が行われている。評価は RS485 通信におけるエラー率および伝
送成功率を測定対象とし，インバータ負荷配線と RS485 通信線の配置距離を変
えることで GND ケーブルを流れる電流の振幅を変化させ複数の条件で比較を
行っている。表 2. 1 に測定結果を示す。GND ケーブルを流れる CM ノイズ電流
振幅が大きくなると通信エラー率が増加し，データ伝送に支障をきたすことが
確認できる。これは CM ノイズ電流振幅が大きくなることで，ノイズ波形を誤
って伝送信号と読み込む可能性が高くなるためであると考えられる。 
 
表 2. 1 RS485 におけるエラー率および伝送成功率の測定結果 
Amplitude of CM current [mA] Error rate [%] Success rate [%] 
468 2.3 97.7 
520 36.0 64.0 
548 59.9 40.1 
608 79.2 20.8 
660 89.8 10.2 
700 95.2 4.8 
 
以上から，RS485 通信インターフェースを含むモータドライブシステムにお
ける電磁障害発生原理が明らかにされた。しかし，シミュレーションモデルにお
いて，インバータ回路を等価電圧源として扱っているため電力変換回路がどの
ようなメカニズムで通信線に電磁ノイズを発生しているかは依然として不明確
である。また，具体的な電磁障害対策手法が示されていないため，電磁障害発生
原理に基づいた合理的な電磁障害抑制手法を提案する必要がある。 
2.3 本章のまとめ 
2.1 節に示したように，通信ネットワークに電磁障害を発生させないためには
電力変換回路にフィルタ回路等を適用することが有効であり，多くの研究事例
が報告されている[10]–[13]。しかし，フィルタ回路の設計プロセスは非常に複雑で
あり，特定の回路およびシステムに向けて設計が行われるため汎用性が低いと
言える。また，今後さらに電力変換回路の高周波動作および高パワー密度実装が
- 15 - 
 
実現された場合，従来の EMI 対策だけでは通信ネットワークに発生する電磁障
害を抑制できない可能性がある。 
さらに，電力変換回路が発生する電磁ノイズの抑制手法を検討している多く
の研究事例では，電磁障害を被る通信ネットワークを考慮した解析がなされて
いない。2.2 節に示した研究事例は，電力変換回路が通信ネットワークにもたら
す電磁障害の数少ない解析例であり，インバータ回路が発生するスイッチング
ノイズの振幅が大きくなると通信エラー率も増加することを実測結果に基づい
て示している。従来の EMI 対策手法の多くは，このスイッチングノイズの振幅
低減を目的としているが，スイッチングノイズの振幅だけではなく発生タイミ
ングも電磁障害の発生量に影響すると推測される。これは，電力変換回路が通信
ネットワークにもたらす電磁障害について包括的に時間領域解析を行うことで
明らかになる。 
以上の研究動向を踏まえ，本研究は電力変換回路が通信ネットワークにもた
らす電磁障害を時間領域で解析し，より合理的かつ効果的な対策手法を提案す
ることに意義がある。一般的に，電力変換回路および通信ネットワークは，機器
ごとに規定されているノイズ規格に準じて周波数領域におけるノイズレベルで
個別に対策が講じられる。そのため，電磁ノイズの発生源である電力変換回路が
通信ネットワークにもたらす電磁障害の時間領域における発生メカニズムは依
然として不明確である。著者は，その点を明らかにすることで，従来の電磁障害
対策手法と異なる切り口で電磁障害の抑制が可能になると考える。 
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第 3 章 DM電磁障害解析用テストベンチ 
3.1 降圧チョッパ回路が発生する DMノイズ 
降圧チョッパ回路が CAN 通信に発生する DM 電磁障害を解析するために，再
現性高く電磁障害を発生するテストベンチが必要である。そこで最初に，電磁ノ
イズ発生源として用いる降圧チョッパ回路の電磁ノイズ発生様態を解析する。
これは，降圧チョッパ回路の電磁ノイズ発生様態を把握し，テストベンチの構成
を検討するためである。そこで，図 3. 1 に示す平行バスバー基板を用いた降圧
チョッパ回路を用いて電磁ノイズの発生様態について基礎的な検討を行う。降
圧チョッパ回路が発生する伝導性ノイズは主に DM ノイズと CM ノイズに分類
されるが，基礎検討に用いる降圧チョッパ回路はアース線を排除した構成であ
るため，CM ノイズは無視できるものとして考える。 
降圧チョッパ回路が発生する伝導性 DM ノイズの代表的な発生様態として，
直流バス側に電力半導体（MOSFET: metal oxide semiconductor field effect transistor）
のスイッチングに伴って発生するサージ電圧および寄生振動ノイズが挙げられ
る。サージ電圧は主に直流バスにおける配線インダクタンス等に起因する現象
で，MOSFET のドレイン・ソース間にその電圧分が加わるため耐圧超過による
 
 
図 3. 1 平行バスバー基板を用いた降圧チョッパ回路の実機写真 
Diode 
MOSFET 
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素子破壊等を招く。寄生振動ノイズは，直流バスにおける配線インダクタンスお
よび MOSFET の入力容量に起因して発生する共振現象であり，伝導性 EMIノイ
ズの増加を招く。 
直流バスに発生するサージ電圧および寄生振動現象を観測するために，降圧
チョッパ回路における MOSFET ターンオフ時のドレイン・ソース間電圧を測定
する。測定条件は降圧チョッパ回路の入力電圧を 10，30，50 V とし，スイッチ
ング周波数を 10 kHz，スイッチングデューティ比を 0.5 一定に制御する。 
図 3. 2 に示す MOSFET ドレイン・ソース間電圧の測定結果より，MOSFET が
ターンオフする際にサージ電圧および寄生振動電圧が発生していることが確認
できる。サージ電圧の大きさおよび寄生振動電圧波形の共振周波数が降圧チョ
ッパ回路の入力電圧ごとに異なるのは，MOSFET の入力容量が電圧特性を持っ
ていることに起因して，スイッチング速度（dv/dt）が降圧チョッパ回路の入力電
圧に依存するためであると考えられる。 
以上の結果を踏まえ，降圧チョッパ回路の直流バスに発生する寄生振動ノイ
ズをノイズ発生源として CAN 通信に電磁障害を発生する手法を考える。一般的
に，電力変換回路が通信機器に電磁障害をもたらす場合，両機器が近接して配置
されることによって形成される電磁的な結合が起因となる。それを考慮し，降圧
チョッパ回路と CAN 通信線を近接して配置することにより，CAN 通信に電磁
 
 
図 3. 2 入力電圧ごとの MOSFET ドレイン・ソース間電圧波形 
-20
0
20
40
60
80
100
120
■ 50 V 
■ 30 V 
■ 10 V 
 
120 
0 
60 
D
ra
in
-s
o
u
rc
e 
v
o
lt
ag
e 
[V
] 
100 ns 
- 18 - 
 
障害を発生するシステムを考案する。その際，降圧チョッパ回路に対してどのよ
うに CAN 通信線を近接して配置するかが重要な課題である。そこで，降圧チョ
ッパ回路の直上における近傍磁界分布の測定を行う。測定は図 3. 3 に示すよう
に電磁界分布可視化装置（EPS-02 series，Noise Laboratory Corp.）を用い，降圧チ
ョッパ回路直上における X，Y，Z 軸方向ごとの近傍磁界を磁界強度のカラーマ
ップにより表示する。近傍磁界測定は半径 10 mm 円形プローブを用い，降圧チ
ョッパ回路の入力電圧を 100 V，スイッチング周波数を 10 kHz，スイッチングデ
ューティ比を 0.5 一定にして測定を行う。 
図 3. 4 (a)—(c)に近傍磁界の測定結果を示す。なお，測定結果は約 5 mm×5 mm
の測定ポイントごとの磁界強度に対し線形補間を適用したものである。測定結
果より，平行バスバー基板の中央部に対し鉛直方向の近傍磁界が発生している
ことがわかる。これは，平行バスバーに寄生振動ノイズが発生し，その共振電流
に伴う磁界が発生しているためであると考えられる。 
以上の結果から，降圧チョッパ回路の直流バスに発生する寄生振動ノイズを
起因として CAN 通信に電磁障害を発生するためには，CAN 通信線を降圧チョ 
 
図 3. 3 降圧チョッパ回路近傍磁界の測定環境 
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Power supply 
Function generator 
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(a) 
 
(b) 
 
(c) 
図 3. 4 降圧チョッパ回路近傍磁界の測定環境 
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ッパ回路のバスバー中心付近に近接して配置することが適切であると考えられ
る。そこで更なる検証実験として，降圧チョッパ回路のバスバー中心付近におけ
る誘導ノイズ電圧波形を測定する。測定は図 3. 5(a)に示す半径 3mm の磁界サー
チプローブを用いて行い，図 3. 5(b)に示すようにプローブを配置することで磁
界を電圧信号として検出し，誘導ノイズ電圧をオシロスコープ（DS-5634，岩通
計測株式会社）により測定する。なお，磁界サーチプローブは 50 Ω 結合とし，
交流波形のみを測定する。また，寄生振動ノイズとの関連性を検証するために，
降圧チョッパ回路の MOSFET ドレイン・ソース間電圧波形を同時に測定する。
測定条件は，降圧チョッパ回路の入力電圧を 100 V，スイッチング周波数を 10 
kHz，スイッチングデューティ比を 0.5 一定とする。 
 
  
(a) (b) 
図 3. 5 誘導ノイズ電圧の測定 (a) 磁界プローブ (b) 測定環境 
 
 
 
 
図 3. 6 誘導ノイズ電圧の測定波形 
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図 3. 6 に示す測定結果より，降圧チョッパ回路のバスバー中心付近に発生す
る近傍磁界によって，誘導ノイズ電圧が発生していることを確認できる。また，
誘導ノイズ電圧の振幅が直流バス中央付近で最大になることを確認した。以上
から，DM 電磁障害解析用テストベンチにおいては，CAN 通信線を降圧チョッ
パ回路のバスバー中心付近に近接して配置することが適切である。テストベン
チの詳細な構成については次節に示す。 
3.2 テストベンチの構成 
降圧チョッパ回路が CAN 通信にもたらす DM 電磁障害の発生メカニズムを
明らかにするために，解析用テストベンチを構成する。解析用テストベンチによ 
 
 
図 3. 7 DM 電磁障害解析用テストベンチの構成 
 
 
 
 
図 3. 8 DM 電磁障害解析用テストベンチのメインモジュール 
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り電磁ノイズ再現性を確保することで，電磁障害の繰り返し実験を可能にする
ためである。電力線を伝搬する DM ノイズに起因して DM 電磁障害が発生する
ことから，降圧チョッパ回路が生じる DM ノイズが CAN 差動通信線に線間ノイ
ズを誘起するようにテストベンチを構成する。降圧チョッパ回路に起因する伝
導 DM ノイズの発生経路は複数存在し，CAN 通信線への伝搬メカニズムも多様
である。しかし，複雑なノイズ伝搬メカニズムを解析することは非常に煩雑であ
り，基礎的な検討には不適切であると考えられる。そこで本研究では図 3. 7 に
示す簡素化したテストベンチを用いることで，降圧チョッパ回路の直流入力母
線に発生する寄生振動電流を起因とする線間ノイズを通信線に発生させる。な
お，CM ノイズを可能な限り抑制するために，降圧チョッパ回路にアース線は接
続していない。通信線における線間ノイズは，主に降圧チョッパ回路の直流入力
母線と通信線の磁界結合に起因する。電磁障害の解析にあたって各ノイズ波形 
の実験再現性を確保することが必要であることから，降圧チョッパ回路の基板
表面に通信線を直方アンテナ状に配置している（図 3. 8）。これにより，通信線
に誘起される線間ノイズ波形が安定した状態で解析可能である。 
3.3 シミュレーションモデル 
DM 電磁障害解析用テストベンチにおける電磁ノイズ伝搬メカニズムを明ら
かにするためには，実測に基づく解析と併せてシミュレーションモデルを用い
た解析が有効である。そこで本研究では，電磁ノイズの伝搬メカニズムを簡易的
に模擬可能なシミュレーションモデルを構築する。 
図 3. 9 および表 3. 1 に，シミュレーションモデルと仕様を示す。降圧チョッ
パ回路において，MOSFET ターンオン時に生じる寄生振動電流を抑制するため 
に，SiC ショットキーダイオードを用いている。これは，SiC ショットキーダイ
オードがリカバリ特性に優れているためである。CAN 通信システムについては，
ISO11898—2 で標準化されている High speed CAN 規格に準じ，差動通信線の両端
は 120 Ω の終端抵抗に接続している。また，各 CAN ノードにおける EMI フィ
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ルタ回路については省略し，通信線はシールドが施されていないツイストペア
ケーブル（UTP：unshielded twist pair）を使用する。 
シミュレーションモデルにおける主な素子は，インピーダンスアナライザ
（E4990A, Keysight Technologies Inc.）で測定したインピーダンス特性に対し，簡
易等価回路でフィッティングを行うことでモデリングしている[18]。図 3. 10(a)—
(c)に入力コンデンサ，負荷抵抗，インダクタの各インピーダンス特性を簡易等
価モデルでフィッティングした結果を示す。電解コンデンサについては ESR
（Equi valent series resistor）および ESL（Equivalent series inductor）を考慮し，負 
 
表 3. 1 DM 電磁障害解析用テストベンチの仕様 
Parameter Value Parameter Value 
LH 1.5 μH LP 210 nH 
LL 1.5 μH LL 210 nH 
RT 120 Ω CDC1 1.8 mF 
MPH 3.0 nH CDC2 1.8 mF 
MLN 3.0 nH L 288 μH 
LP1 513 nH RLoad 20 Ω 
LP2 508 nH ― ― 
 
 
 
 
 
図 3. 9 DM 電磁障害解析用テストベンチのシミュレーションモデル 
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(a) 
 
 
(b) 
 
 
(c) 
図 3. 10 各主要素子のインピーダンスフィッティング結果 
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荷抵抗については抵抗内部の構造に起因する EPR（Equivalent parallel resistor）を
含めたモデルを用いる。なお，MOSFET については図 3. 11 に示す等価回路を用
いる。MOSFET はドレイン・ソース間に印加される電圧に依存してインピーダ
ンス特性が変化するため，測定条件に合わせたモデリングを行っている。図 3. 
12 にオフ状態 MOSFET のドレイン・ソース間に存在する ESR の電圧・周波数
特性を示す。ドレイン・ソース間電圧と ESR および周波数と ESR が概ね比例関
係であることがわかる。そのため，MOSFET のオフ状態を模擬するための ESR
は，降圧チョッパ回路の電源電圧および直流バスにおける寄生振動周波数から
該当する ESR の値を選定し，シミュレーションモデルに用いる。 
 
 
 
 
図 3. 11 MOSFET のシミュレーションモデル 
 
 
 
図 3. 12 MOSFET ドレイン・ソース間電圧の ESR 特性 
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3.4 DM電磁障害の発生メカニズム 
DM 電磁障害解析用テストベンチにおける電磁障害の発生様態を解析するた
めに MOSFET ターンオフ時のドレイン・ソース間電圧 vDS，CAN 通信線の線間
電圧 vdif，CAN トランシーバ出力 vRXの時間波形を測定する。各波形を測定する
際は，降圧チョッパ回路の直流入力電圧を 100 V，スイッチング周波数を 30 kHz，
 
 
 
図 3. 13 テストベンチにおける MOSFET ターンオフ時の各電圧測定波形 
(a) MOSFET ドレイン・ソース間電圧 (b) CAN 線間電圧 (c) CAN レシーバ
出力 
 
 
 
図 3. 14 DM 電磁障害解析用テストベンチにおける CAN バス解析結果 
0
20
40
60
80
100
0 50 100 150 200
(a) 
(b) 
(c) 
v D
S
 [
V
] 
v d
if
 [
V
] 
v R
X
 [
V
] 
150 
0 
0 
2 
—2 
0 
6 
10  
0 N
u
m
b
er
 o
f 
C
A
N
 e
rr
o
rs
 
10  15  2  5   
0 0 
25 
55 
85 
Input voltage of buck converter Vin [V] 
■ CRC error 
■ Data error 
■ EOF error 
■ Frame error 
100ns 
- 27 - 
 
スイッチングデューティ比を 0.5 に設定し，CAN 通信の信号伝送は行わない状
態（レセッシブ）とする。CAN 通信をレセッシブ状態にすることで，CAN 差動
通信線の線間電圧は定常的に 0 V となる。 
図 3. 13（a）に示す測定結果より，MOSFET がターンオフする際，vDSに寄生
振動波形が現れている。寄生振動ノイズは，直流バスやスイッチングデバイスに
存在する寄生インダクタンスや寄生キャパシタンスが起因となって発生する共
振現象であり，一般的には配線長やスイッチングデバイスのインピーダンス特
性に依存する。さらに，DC バスと CAN 通信線の磁界結合に起因して，図 3. 13
（b）に示す vdifに線間ノイズ電圧が誘起されている。それに伴い，CAN トラン
シーバの性能に依存する遅延時間の影響を受け vRX にエラー信号が出力されて
いることも確認できる（図 3. 13（c））。本来 vRXは CAN 通信信号が常にレセッ
シブ状態に設定されているため，5 V 一定である。しかし，vdifに誘起される線間
ノイズ電圧が CAN トランシーバの読み取りしきい値を上回っているため，0 V
に近い信号（ドミナント状態）が誤って出力されている。このエラー信号を CAN
システムが読み取った場合に，CAN システムに誤動作が発生する可能性が高く
なると考えられる。 
CAN 通信に発生する電磁障害を定量的に把握するために，フレームエラー率
を測定する。CAN 通信は，ある一定の時間間隔でデータフレーム（パケット）
を送受信することでデータのやり取りを行っている。フレーム間隔は，CAN 通
信のアプリケーションによって異なり，通信レートが高い程フレーム間隔が小
さくなる。CAN 通信に電磁障害が発生すると一部のデータフレームがフレーム
エラーとして処理される。本検証におけるフレームエラー率は，CAN 送信機か
ら送信した全データフレーム数に対するフレームエラー数の割合である。なお，
フレームエラーはCAN通信プロトコルで定められている各種エラーチェック機
能によって判定される。測定する CAN エラーは CRC（Cyclic redundancy check）
エラー，データエラー，EOF（End of frame）エラー，フレームエラーの 4 項目
である。 
図 3. 14 に CAN バスアナライザ（MDO3054, Tektronix Inc.）の機能を用いて測
定した DM 電磁障害解析用テストベンチにおける各 CAN フレームエラー数を
- 28 - 
 
示す。測定結果より，テストベンチが CAN 通信に電磁障害を発生させているこ
とを確認できる。さらに，降圧チョッパ回路の入力電圧が大きくなるのに伴って，
CAN フレームエラー率が増加している。これは，入力電圧を大きくすると CAN
通信線に誘起される線間ノイズ電圧の振幅も大きくなるために，より時間幅の
大きいエラー信号が vRXに出力されることに起因する。vRXに出力されるエラー
信号の時間幅が大きい場合，CAN システムがエラー信号を読み取る可能性が高
くなり，フレームエラー数が大きくなるためである。 
3.5 出力電流制御適用時の DM電磁障害発生様態 
本章ではこれまでに，降圧チョッパ回路と CAN 通信がそれぞれ独立して動作
するテストベンチにおいて時間領域解析を行った。しかし，実際のシステムにで
は電力変換回路と通信ネットワークが連携して動作することが一般的であり，
電磁障害が発生した際には連携システム全体に問題が発生すると想定される。
 
 
 
図 3. 15 出力電流制御を適用した DM 電磁障害解析用テストベンチ 
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そこで本節では，これまでに開発した DM 電磁障害解析用テストベンチを，降
圧チョッパ回路の出力電流指令値を CAN 通信で伝送するシステムに拡張し，検
証実験を行うことで実際に発生する問題を観測し考察を行う。これまでに示し
た DM 電磁障害解析用テストベンチの降圧チョッパ回路は，一定のスイッチン
グ周波数およびスイッチングデューティ比で駆動していた。本検証では，出力電
流制御を適用するために降圧チョッパ回路の構成を変更する。図 3. 15 に出力電
流制御を適用した DM 電磁障害解析用テストベンチの構成図を示す。出力電流
制御は電力変換回路の制御向け組み込みマイコン（RX62T，ルネサスエレクトロ
ニクス株式会社）を用いて行い，出力電流の指令値は CAN 送信ノードから送信
する。CAN 送信ノードから受信ノードに伝送された出力電流指令値が，PC およ
び DA コンバータを介してアナログ値として RX62T に入力される仕組みである。
そのため，CAN 通信に電磁障害が発生した場合，降圧チョッパ回路の出力電流
指令値が伝送されなくなり，出力電流に何らかの異常が発生すると想定される。 
本研究で降圧チョッパ回路に適用する出力電流制御手法について，タイミン
グチャートを図 3. 16 に示す。パルス幅変調の搬送波は三角波とし，周期毎に参
照値を更新することで所望の出力電流を得る。なお，参照値の更新には前スイッ
チング周期で得た各パラメータを用いるシングルバッファ構成とする。また，PC
および DA コンバータを介して入力される出力電流指令値（AD1）および降圧チ
ョッパ回路の出力電流値（AD2）は搬送波の山谷頂点で読み取りを行い，それに
基づいて RX62T 内で比例ゲイン制御を行う。さらに，比例ゲイン制御で得た参
照値を用いてパルス幅変調することで次周期におけるパルス幅を決定する（図 3. 
17）。 
以上に示した出力電流制御を降圧チョッパ回路に適用し動作の検証を行う。
検証条件は，出力電流制御における比例ゲイン K を 0.1 および 1.0 に設定し，出
力電流指令値をステップ状に 0.8 A 増加させた場合の出力電流における過渡応
答を観測する。なお，比例ゲイン K の設計は主回路や制御器のパラメータから
行うことが可能であるが，本研究では簡素化を図るために実動作波形に基づい
て設計を行う。 
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図 3. 18 (a)—(d)に出力電流における過渡応答波形の測定結果を示す。比例ゲイ
ン K が 0.1 の場合，指令値がステップ状に変化してから徐々に出力電流が変化
していることを確認できる。これは比例ゲインの大きさが比較的小さく，応答速
度が低速であるためである。一方で比例ゲイン K が 1.0 の場合，指令値の変化に
対して高速に出力電流が変化しているが，その後減衰振動が発生しているため
不安定動作である。以上の検証結果から，以降の測定においては出力電流制御の
比例ゲイン K を 0.1 に設定する。 
 
         
図 3. 16 出力電流制御のタイミングチャート 
 
 
図 3. 17 出力電流制御のフローチャート 
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(a) 
 
(b) 
 
(c) 
 
(d) 
図 3. 18 出力電流における過渡応答波形 
(a) 指令値波形（K = 0.1） (b) K = 0.1 の出力電流 iout  
(c) 指令値波形（K = 0.1） (d) K = 1.0 の出力電流 iout 
6 
0 
-6 
C
o
m
m
an
d
 v
al
u
e 
[V
] 
100 μs 
2 
0 O
u
tp
u
t 
cu
rr
en
t 
i o
u
t [
A
] 
100 μs 
3 
0 
O
u
tp
u
t 
cu
rr
en
t 
i o
u
t [
A
] 
100 μs 
6 
0 
-6 
C
o
m
m
an
d
 v
al
u
e 
[V
] 
100 μs 
- 32 - 
 
以上に示した出力電流制御を用いて，CAN 通信に電磁障害が発生した際にど
のような問題が発生するかを観測するために，三角波状の出力電流指令値を
CAN 通信により伝送し検証を行う。検証は，RX62T に入力される出力電流指令 
 
 
図 3. 19 CAN 通信に電磁障害が発生しない場合の出力電流 
 
 
図 3. 20 CAN 通信に電磁障害が発生する場合の出力電流 
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値波形と降圧チョッパ回路の出力電流を測定することで行う。なお，三角波状の
出力電流指令値は三角波周期を約 10 秒，指令値レベルを 1000 段階とする。ま
た，降圧チョッパ回路の動作条件は入力電圧 100 V である。図 3. 19 に CAN 通
信に電磁障害が発生しない条件で出力電流を三角波状に制御した検証実験の結
果を示す。測定結果より，指令値と同様の継続的な三角波状の出力電流が得られ
ている。なお，出力電流においてリプル振幅が変化するのは，出力電流に応じて
スイッチングデューティ比が変化することに起因する。一方で CAN 通信に電磁
障害が発生する場合，図 3. 20 に示すように出力電流指令値が断続的に変化して
いることを確認できる。これは CAN 通信に電磁障害が発生し，一部のデータフ
レームが正常に指令値を伝送することができないためである。またそれに伴い，
降圧チョッパ回路の出力電流についても断続的に変化している。 
以上の結果から，電力変換回路を制御する通信機器に電磁障害が発生した場
合，電力変換回路の出力電流・電圧において所望の値を得ることが不能になる可
能性が示された。このような問題が発生した場合，電力変換回路の用途によって
は負荷の故障や誤動作を招く恐れがあり，電磁障害の対策が必要不可欠である。 
3.6 本章のまとめ 
本章では，降圧チョッパ回路が CAN 通信にもたらす DM 電磁障害を時間領域
で解析するために，テストベンチを製作し各種評価を行った。テストベンチを開
発するための基礎検討として，平行バスバー基板を用いた降圧チョッパ回路に
おける DM ノイズの発生様態を解析した。降圧チョッパ回路が発生する DM ノ
イズには様々な発生様態があるが，本研究では特に問題になりやすい直流入力
母線側に発生する寄生振動ノイズを支配的なノイズ発生源とした。寄生振動ノ
イズは，降圧チョッパ回路の電力半導体がスイッチングした際に発生し，その波
形は直流バスにおける配線インダクタンスや電力半導体の入力容量の電圧依存
性に由る。テストベンチでは，CAN 通信線に電磁障害をもたらす電圧ノイズは
寄生振動ノイズ電流によって誘起されるため，CAN 通信エラーは降圧チョッパ
回路のスイッチング時に発生することを明らかにした。さらに CAN バス解析で
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は，降圧チョッパ回路の動作条件によって CAN 通信に発生する通信エラー数が
大きく異なることを確認した。以上の解析結果から，降圧チョッパ回路が CAN
通信にもたらす DM 電磁障害を抑制するためには，降圧チョッパ回路の動作波
形および制御手法を考慮する必要があると考えられる。 
さらに，出力電流制御を適用した降圧チョッパ回路の出力電流指令値を CAN
通信によって伝送するシステムを構築し，電力変換回路と通信機器が連携した
場合の電磁障害発生様態を検証した。CAN 通信に電磁障害が発生した場合，一
部の出力電流指令値が正常に伝送されず，電力変換回路が所望の電流・電圧を出
力できないため，負荷の故障や誤動作等を招く恐れがあることを明らかにした。
以上から，電力変換回路と通信機器が連携して動作するシステムにおいて，両機
器間の電磁環境両立性を確保することが必要不可欠であることを示した。 
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第 4 章 CM電磁障害解析用テストベンチ 
4.1 テストベンチの構成 
一般的に CM 電磁障害は，電力変換回路のスイッチング毎に電力ケーブルや
金属筐体等を伝搬する CM ノイズ電流が支配的な要因となる。また，CM ノイ
ズは DM ノイズと比べて高周波帯域におけるノイズ放射レベルが高く，対策が
必要不可欠である。そこで，降圧チョッパ回路の直流入力ケーブルと CAN 通信
線を平行に配置したテストベンチを用いて，降圧チョッパ回路が CAN 通信にも
たらす CM 電磁障害について解析を行う。図 4. 1 に CM 電磁障害解析用テスト
ベンチの構成を示す。DM 電磁障害解析用テストベンチでは降圧チョッパ回路
の接地線を省略していたが，CM 電磁障害解析用テストベンチでは，CM ノイズ
電流が安定的に流れるように DC リンクコンデンサの中点と降圧チョッパ回路
のヒートシンク間を銅線で接続している。これにより，降圧チョッパ回路がスイ
ッチングを行う際に，直流入力ケーブルに CM ノイズ電流が平衡に通流する。
CM ノイズ電流の主要周波数は，主に接地線の配線インダクタンスや DC リン
クコンデンサの ESL，MOSFET およびダイオードとヒートシンク間の浮遊容量
に依存する。また，CAN 通信線に生じるノイズ電圧の発生メカニズムが DM 電
 
 
図 4. 1 CM 電磁障害解析用テストベンチの構成図 
CAN TX CAN RX 
Power 
supply 
Buck 
converter 
FPGA 
Stray capacitance Common-mode noise 
Power cable 
300 mm 
10 mm 
CAN GND 
CAN communication line 
- 36 - 
 
磁障害解析用テストベンチと異なっている。DM 電磁障害解析用テストベンチ
では直方アンテナ形状の CAN 差動通信線を DC バス直上に配置することで，
誘導電圧ノイズを直接誘起していた。しかし，実際の CAN 通信システムでは，
通信線に UTP および STP（Shielded twist pair）ケーブルが用いられるため，通信
線に直接誘起される DM ノイズ電圧の振幅は比較的小さいと考えられる。そこ
で CM 電磁障害解析用テストベンチでは，CAN 通信線における CM ノイズ電
流の影響が支配的となるように，直流入力ケーブルと UTP ケーブルを用いた
CAN 通信線を平行かつ近接して配置する。具体的には，直流入力ケーブルと
UTP ケーブルを長さ 300 mm，間隔 10 mm で角材に固定することで実現してい
る。角材に固定している理由は，金属等の伝導性材料を用いた場合に電磁的結合
等が起因してインピーダンス特性が変化してしまうためである。 
 
 
 
図 4. 2 CM 電磁障害解析用テストベンチのシミュレーションモデル 
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4.2 シミュレーションモデル 
CM 電磁障害のメカニズムを解析するにあたって，図 4. 2 に示すテストベンチ
のシミュレーションモデルを用いる。なお，シミュレーションモデルにおける各
パラメータは表 4. 1 に示す。各要素のモデリング手法として，主な受動素子に
ついてはインピーダンス測定に基づく従来のモデリング手法を用いている[18]。
また，ダイオードおよび MOSFET とヒートシンク間に存在する浮遊容量や，直
流入力ケーブルとCAN通信線の間に存在する磁界結合および静電結合について
は，それらの物理的構造から簡易的に推定した値を用いている。これらのモデリ
ング手法については，電磁界シミュレーションモデルを用いた高精度モデリン
グ等も報告されているが，本研究ではモデリング精度に主眼を置いていないこ
とから簡易的な手法を用いている[19]–[21]。 
一方で，CAN トランシーバについては，本研究に適切なシミュレーションモ
デルを新たに提案する。CAN トランシーバ IC のモデリング手法については，既
に複数の文献で報告されている[22]–[24]。しかし，それらのシミュレーションモデ
ルは比較的複雑であり，IC のメーカーごとに特性が異なることから，本研究で
は実測に基づく簡易的なシミュレーションモデルを使用する。図 4. 3 に CAN ト
ランシーバ IC（MCP2551, Microchip Technologies Inc.）のインピーダンス特性測
 
 表 4. 1 CM 電磁障害解析用テストベンチの仕様 
Parameter Value Parameter Value 
CDC1 2200 μF CH 45 pF 
CDC2 2200 μF CL 45 pF 
Lp 795 nH RH 74 kΩ 
Ln 787 nH RL 180 kΩ 
Cin 400 μF RT 120 Ω 
LP-GND 847 nH LCAN-GND 1.07 μH 
L 288 μH Mph 200 nH 
Cmos 50 pF Mpl 200 nH 
Cdiode 50 pF Mnh 156 nH 
Co 3300 μF Mnl 156 nH 
Ro 20 Ω Cph 11 pF 
― ― Cpl 11 pF 
― ― Cnh 17 pF 
― ― Cnl 17 pF 
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定結果と提案するシミュレーションモデルによるフィッティング結果を示す。
提案シミュレーションモデルは概ね実測と同様のインピーダンス特性を持って
いることを確認できる。10 kHz から 100 kHz の周波数範囲で，実測値とシミュ
レーションモデルのフィッティング結果との間に比較的大きい誤差が存在する
が，CAN トランシーバに伝搬する CM ノイズの主要共振周波数が 10 MHz 以上
であることから，シミュレーション精度の大幅な低下にはつながらないと考え
られる。 
4.3 CM電磁ノイズの転化メカニズム 
解析用テストベンチにおいて，CM 電磁障害がどのようなメカニズムで発生す
るのかを明らかにするために，MOSFET ターンオン時の MOSFET のドレイン・
ソース間電圧 vDS，アース線を流れる CM 電流 iCM，CAN 通信線の線間電圧 vdif，
CAN トランシーバ出力 vRX の各時間波形を測定する。各波形を測定する際は，
降圧チョッパ回路の直流入力電圧を 100 V，スイッチング周波数を 30 kHz，スイ
 
 
 
図 4. 3 CAN トランシーバのインピーダンス特性 
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ッチングデューティ比 0.5 に設定し，CAN 通信の信号伝送は行わない状態（レ
セッシブ）にする。 
図 4. 4 (b)に示す CM 電流 iCMにおいて，MOSFET のターンオン動作に伴う減
衰振動波形を確認できる。これは MOSFET がスイッチングすることで CM 電圧
が急激に変化し，各パワーデバイスとヒートシンク間の浮遊容量やアース線等
に存在する寄生インダクタンスが起因となって減衰振動電流が発生するためで
ある。図 4. 4 (c)に示すように，CM 電流が発生するのに伴って CAN 通信線に DM
 
 
 
図 4. 4 テストベンチにおける MOSFET ターンオン時の各測定波形 
(a) MOSFET ドレイン・ソース間電圧 (b) アース線の CM 電流 (c) CAN 通信線
の線間電圧 (d) CAN トランシーバの出力電圧 
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ノイズ（線間ノイズ）が誘起される。CM 電磁障害解析用テストベンチでは，CAN
差動通信線に CM ノイズが支配的に誘起される。そのため，CAN 差動通信線が
理想的に平衡なインピーダンス特性を持つと仮定すれば，CAN の信号品質に直
接影響を与える DM ノイズは発生しないと考えられる。しかし，図 4. 3 に示す
CAN トランシーバのインピーダンス特性より，CANH ポートと CANL ポートの
インピーダンス特性が不平衡であるため，CM ノイズが DM ノイズに変化する
転化現象が発生する[25]。特に，転化ノイズの共振周波数付近（10 MHz 前後）で
は，CAN トランシーバのインピーダンス特性が容量性であることを示しており，
転化ノイズが発生しやすいと推測される。以上から，ノイズ転化現象によって
CAN 通信線に DM ノイズが発生するため，CAN トランシーバの出力電圧 vRXに
エラーパルスが出力されていると考えられる（図 4. 4 (d)）。 
CAN 通信に発生する電磁障害を定量的に把握するために，CM 電磁障害解析
用テストベンチにおいて CAN バス解析を行う。CAN バス解析では約 8 秒間の
通信波形を解析対象として，CRC エラー，データエラー，EOF エラー，フレー
ムエラーをバスアナライザの機能を用いて検出する。なお CAN バス解析を行う
際は，降圧チョッパ回路のスイッチング周波数を 30 kHz，スイッチングデュー
ティ比を 0.5 一定とする。CAN バス解析の測定結果を図 4. 5 に示す。測定結果
より，CM 電磁障害による CAN エラー数は降圧チョッパ回路の動作条件によっ
て異なることを確認できる。降圧チョッパ回路の入力電圧が大きくなるにつれ
 
 
 
 
図 4. 5 CM 電磁障害解析用テストベンチにおける CAN バス解析結果 
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て CAN エラー数が増加するのは，降圧チョッパ回路内を流れる CM ノイズ電流
の振幅が入力電圧と比例関係にあることに起因すると考えられる。CM ノイズ電
流振幅が大きくなるにつれて，CAN トランシーバの出力電圧に現れるエラーパ
ルス幅も増大するために CAN 通信エラー数が大きくなると考えられる。 
4.4 CM電流経路のインピーダンスに関する考察 
CM 電磁障害解析用テストベンチにおいて，CM ノイズ経路におけるインピー
ダンスは，電磁障害の発生様態を決定づける重要な要素である。テストベンチに
おいて CM ノイズの主な経路は，アース線，直流入力配線，中点接地入力コンデ
ンサ，電力半導体とヒートシンク間の浮遊容量などである。CM 電流を低減する
ためには，直流入力配線部に CM チョークコイルや CM フィルタが挿入するこ
とが一般的である。これは，CM ノイズに対してインピーダンスを大きくするこ
とで電流量を低減できるためである。 
本研究ではこれまでに，CM ノイズが CAN 通信に電磁障害を発生するメカニ
ズムを解明した。その中で，CM 電磁障害を抑制するためには CM ノイズ共振周
波数およびノイズ振幅の低減が必要であることが明らかとなった。そこで本節
では CM 電磁障害抑制手法の一考察として，CM ノイズ経路のインピーダンス
に着目した検証実験について示す。 
 
 
図 4. 6 製作した 3.9 µH 空芯インダクタ 
- 42 - 
 
CM ノイズ経路における共振周波数の低減には，経路内にインダクタンスを挿
入する手法が考えられる。そこで，図 4. 6 に示す 3.9 µH の空芯インダクタを製
作し，それをアース線に挿入することで検証を行う。製作する空芯インダクタは
銅線をスパイラル上に成型することで実現し，CMノイズの共振周波数である 13 
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(c) 
図 4. 7 空芯インダクタをアース線に挿入しない場合 
(a) コモンモード電流 (b) CAN 線間電圧 (c) CAN レシーバ電圧 
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MHz 付近でインダクタンスとして振舞うことを設計条件とする。検証実験では，
製作した空芯インダクタをアース線に挿入する場合としない場合で，CM 電流，
CAN 線間電圧，CAN レシーバ出力を測定する。なお測定条件は，降圧チョッパ
回路の入力電圧を 100 V，スイッチング周波数を 30 kHz，スイッチングデューテ 
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(c) 
図 4. 8 空芯インダクタをアース線に挿入する場合 
(a) コモンモード電流 (b) CAN 線間電圧 (c) CAN レシーバ電圧 
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ィ比を 0.5 一定とする。 
図 4. 7(a)—(c)に空芯インダクタをアース線に挿入しない場合の測定結果を示す。
測定結果より，MOSFET のスイッチングに伴って発生する CM 電流が CAN 通
信線において線間電圧に転化していることがわかる。またその転化ノイズによ
って CAN レシーバ出力にエラーパルスが現れていることを確認できる。なお
CM 電流の共振周波数は 13 MHz 程度であり，CAN 線間電圧に発生する転化ノ
イズの共振周波数と一致している。 
続いて，図 4. 8(a)—(c)に空芯インダクタをアース線に挿入する場合の測定結果
を示す。空芯インダクタをアース線に挿入することで，図 4. 8(a)より，CM ノイ
ズ経路における共振周波数が低下していることを確認できる。なお CM 電流の
共振周波数は 6 MHz 程度である。それに伴い，CAN 通信線の線間に発生するノ
イズ電圧も低周波化し，ノイズ電圧の振幅も低減されている。これは，通信線に
誘起される CM ノイズの周波数が比較的低い場合，CAN トランシーバ内のイン
ピーダンス不平衡に起因する転化ノイズの振幅が小さくなるためであると考え
られる。また，CAN 線間電圧に現れるノイズ電圧の振幅が低減されているため，
CAN レシーバ出力にエラーパルスが発生していないことを確認できる。 
以上の検証実験の結果から， CM ノイズ経路における共振周波数を低減する
ことで CM 電磁障害を抑制可能であることを示した。しかし，インダクタをア
ース線に挿入するにあたって，実装体積の増大や CM 電流振幅の低減が不十分
である点などが問題である。そこで，CM 電流振幅の低減が不十分である点に着
目し，問題解決を図る。 
CM 電流の共振経路において，降圧チョッパ回路の MOSFET およびダイオー
ドとヒートシンク間に存在する浮遊容量が共振周波数 fr の重要なパラメータで
ある。(9)，(10)，(11)式に CM 電流経路における共振周波数 fr，減衰比ζ，Q 値
の関係式を示す。 
 
f
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1
2π√LC
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CAN 通信に電磁障害を引き起こさないためには，CM 共振経路における共振
周波数 fr の低周波化と振動減衰比ζを大きくすることが望ましい。空芯インダ
クタをアース線に挿入することで共振周波数 fr の低減が可能であるが，振動減
衰比ζの低下および Q 値の増加につながる。共振周波数 fr を低減しつつ振動減
衰比ζを増加および Q 値の低減を実現するためには，共振系におけるキャパシ
タンス C を大きくすればよい。そこで，降圧チョッパ回路の MOSFET およびダ
イオードとヒートシンク間に存在する浮遊容量を大きくするために，図 4. 9 に
示すようにコンデンサ CCMFを追加する。なお，振動減衰比ζを十分に確保する
ために，コンデンサ CCMFに対して直列にダンピング抵抗 RCMFを接続している。
コンデンサ CCMFには定常的に降圧チョッパ回路の入力電圧の半分の値が加わり，
MOSFET のスイッチング時に約 1 Apeak の浮遊容量 Cmos の充放電電流が流れる。
本検証では，CM 共振周波数を 2 MHz 程度に抑制するために CCMF を 3.3 nF，
RCMFを 4.7 Ω に設定する。そのうえで，コンデンサ CCMFおよびダンピング抵抗
 
 
 
図 4. 9 CM 共振系におけるキャパシタンス値を増加する回路構成 
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RCMF を適用しない場合とする場合で CM 電流および CAN レシーバ出力がどの
ように変化するかを測定する。測定条件は降圧チョッパ回路の入力電圧を 100 V，
スイッチング周波数を 30 kHz，スイッチングデューティ比を 0.5 一定とする。図
4. 10(a)，(b)にコンデンサ CCMFおよびダンピング抵抗 RCMFを適用しない場合の
測定結果を示す。CM ノイズ電流の共振周波数 frは約 13 MHz であり振幅は 350 
mAp-pであることを確認できる。また CM ノイズ電流に伴い CAN レシーバ出力
にエラーパルスが発生している。 
続いて図 4. 11(a)，(b)にコンデンサ CCMFおよびダンピング抵抗 RCMFを適用す
る場合の測定結果を示す。CM ノイズの共振周波数 fr は約 1.9 MHz まで低減さ
れ，ノイズ電流の振幅についても 130 mAp-pに抑制されている。なお，CM ノイ
ズ電流発生時に現れている高周波振動電流はコンデンサ CCMF と浮遊容量 Cmos，
Cmosの間で共振電流が流れているためであると考えられる。CM ノイズの低周波
 
 
(a) 
 
(b) 
図 4. 10  CCMFおよび RCMFを適用しない場合の測定波形 
(a) CM 電流 (b) CAN レシーバ出力 
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化および振幅の抑制が実現したことにより，CAN レシーバ出力にエラーパルス
が発生しなくなっている。これにより CAN 通信における電磁障害の抑制も可能
であると推測され，空芯インダクタをアース線に挿入するよりも有効性が高い
アプローチであることを確認した。今後は本手法を拡張し，より実用的な CM フ
ィルタの一手法として開発を進める所存である。 
4.5 MOSFETスイッチング波形と CM電磁障害の関係性 
本節では，MOSFET スイッチング波形と CM 電磁障害の関係性について，実
測波形に基づいて考察を行う。一般的に，SiC や GaN 等のワイドバンドギャッ
プ半導体を適用した電力変換回路では，スイッチング速度が高速であるため電
磁障害が発生しやすいとされている[5][6]。しかしながら，実際に通信機器を含め
て電磁障害の発生度合いを検証した研究事例は著者が知る限りにおいて見受け
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(b) 
図 4. 11  CCMFおよび RCMFを適用する場合の測定波形 
(a) CM 電流 (b) CAN レシーバ出力 
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られない。本考察の目的は，Si および SiC MOSFET を用いた降圧チョッパ回路
をそれぞれ CM 電磁障害解析用テストベンチに適用し，電磁障害の発生様態の
差異から主たる電磁障害発生要因を探ることにある。 
Si および SiC MOSFET を用いた降圧チョッパ回路で比較検証を行うために，
図 4. 12に示す新たな降圧チョッパ回路を CM電磁障害解析用テストベンチに適
用する。新たな降圧チョッパ回路はハーフブリッジ構成の SiC MOSFET 評価キ
ット（KIT8020-CRD-8FF1217P-1，CREE/Wolfspeed）をベースにしており，2 つの
評価キットに Si および SiC MOSFET を実装する。これにより，MOSFET 以外の
構成部品・回路構造が同一となり，MOSFET のデバイス特性によるスイッチン
グ波形の差異が明確になると考えられる。新たな降圧チョッパ回路において，Si 
MOSFET は FCH072N60F（600 V，52 A，72 mA，ON Semiconductor），SiC MOSFET
は C2M0080120D（1200 V，36 A，80 mΩ，CREE）を用いる。ダイオードについ
てはいずれの降圧チョッパ回路においても SiC ショットキーダイオード
（C4D20120D，CREE）を用いることで，MOSFET ターンオン時に発生するリカ
バリ電流の抑制を図る。検証実験では，降圧チョッパ回路の入力電圧を 100 V，
スイッチング周波数を 30 kHz，スイッチングデューティ比を 0.5 一定に設定し，
MOSFET のドレイン・ソース間電圧，アース線を流れる CM 電流，CAN 通信線
における線間電圧，CAN レシーバ出力を測定する。 
 
 
 
図 4. 12  Si および SiC MOSFET の比較検証に用いる降圧チョッパ回路 
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図 4. 13(a)—(d)に SiC MOSFET 適用時の測定波形を示す。MOSFET ドレイン・
ソース間電圧の測定結果より，ターンオフ時の dv/dt は概ね一定であり，電源電
圧に到達した際に寄生振動電圧が現れている。これに伴い，アース線には寄生振
動電圧と異なる共振周波数をもつ CM ノイズが発生している。これは寄生振動
電圧が直流バス等を含む DM ノイズ経路であるのに対し，CM ノイズはアース
線等を介する別の経路を伝搬するためである。さらに，CM ノイズが発生するこ
とで CAN 通信線の線間電圧に CM ノイズと同等の周波数を含む DM ノイズが
発生している。これは，アース線を流れる CM ノイズが CAN 通信に CM ノイズ
 
 
 
図 4. 13  SiC MOSFET 適用時の各測定波形 
(a) MOSFET ドレイン・ソース間電圧 (b) アース線を流れる CM 電流 
(c) CAN 通信線の線間電圧 (d) CAN レシーバ出力電圧 
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を誘起し，その CM ノイズが CAN 通信線において転化しているためである。ま
た，CM ノイズと異なる周波数で共振しているのは通信線のインピーダンスによ
るものである。さらに，CAN 線間電圧に DM ノイズが発生することで CAN レ
シーバ出力に複数のエラーパルスが現れ，CM 電磁障害が発生していることを確
認できる。 
続いて図 4. 14(a)—(d)に Si MOSFET 適用時の測定波形を示す。Si MOSFET のス
イッチング波形は SiC MOSFET と大きく異なり，スイッチング開始時から徐々
に dv/dt が大きくなっている。さらに，比較的 dv/dt が小さいスイッチングの初
 
 
 
図 4. 14  Si MOSFET 適用時の各測定波形 
(a) MOSFET ドレイン・ソース間電圧 (b) アース線を流れる CM 電流 
(c) CAN 通信線の線間電圧 (d) CAN レシーバ出力電圧 
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期期間では，CM ノイズがほとんど発生していないことがわかる。これは，CM
ノイズの共振周波数を十分に含む dv/dt に達するまで，CM 共振電流を誘起しな
いためであると考えられる。スイッチング速度がある一定の値に到達すると，ア 
ース線に CM ノイズが誘起されている。ただし，CM ノイズの振幅は SiC 
MOSFET スイッチング時と比較して小さくなっていることを確認できる。これ
は，SiC MOSFET スイッチング時よりも共振電流を誘起するエネルギーが小さ
いためであると推測される。CM ノイズがアース線に発生するのに伴い CAN 線
間電圧に転化ノイズが現れ，CAN レシーバ出力には複数のエラーパルスが生じ
ている。エラーパルスの合計時間幅については，SiC よりも Si MOSFET スイッ
チング時の方が短く，電磁障害の発生量も異なると推測される。そこで SiC お
よび Si MOSFET 適用時で CM 電磁障害の発生量が異なるかを検証するために， 
CAN 通信に発生するフレームエラー率を測定する。測定は CAN バスアナライ
ザを用いて行い，実験条件は同様である。CAN バス解析では約 8 秒間の CAN 通
信信号を測定し，CAN フレームエラー率およびスタッフビットエラー数を観測
する。表 4. 2 に CAN バス解析の結果を示す。SiC MOSFET を適用した場合，フ
レームエラー率およびスタッフビットエラー数いずれについても Si MOSFET適
用時よりも増加していることがわかる。これより，エラーパルスの合計時間幅と
相関関係があることが示された。 
以上から，降圧チョッパ回路の MOSFET スイッチング特性が，CM 電磁障害
の発生量に大きく影響することを実験検証により明らかにした。SiC MOSFET の
場合スイッチング波形において高 dv/dt 期間が比較的長く，Si MOSFET のように
dv/dt が徐々に大きくなる場合と比べて電磁障害の発生量が増加する。今後，こ
の点に着目した新たな電磁障害対策手法の検討を行う所存である。 
 
表 4. 2 CAN バス解析結果 
Power device Frame error rate [%] Number of stuff bit error 
SiC MOSFET 52.0 324 
Si MOSFET 45.8 157 
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4.6 本章のまとめ 
本章では，降圧チョッパ回路が CAN 通信にもたらす CM 電磁障害を解析する
ために DM 電磁障害解析用テストベンチを拡張することで，新たにテストベン
チを製作した。検証実験では，CM 電磁障害解析用テストベンチにおいて CAN
通信に通信エラーが発生することを確認した。理想的に平衡なインピーダンス
特性を持つ差動通信線を考えた場合，CM ノイズが発生しても通信品質を低下さ
せるDMノイズは発生しないため電磁障害は発生しないと考えられる。しかし，
実際には CAN トランシーバが不平衡なインピーダンス特性を持っているため，
CAN 差動通信線で CM ノイズが DM ノイズに転化し，電磁障害が発生すること
を明らかにした。 
CM 電磁障害における時間領域解析に続いて，CM ノイズ経路におけるインピ
ーダンスに関する考察を行った。CM ノイズ電流の共振周波数を低減するために
は，経路におけるインダクタンスおよびキャパシタンスを増加させればよい。し
かし，アース線に空芯インダクタンスを挿入する検証実験では，共振周波数を十
分に抑制できるものの，振動減衰比が大きくなってしまう等の課題が存在する
ことを明らかにした。一方で降圧チョッパ回路の電力デバイスとヒートシンク
間に存在する浮遊容量に着目した手法では，CM 共振経路におけるキャパシタン
スを大きくすることで共振周波数の抑制および振幅の低減などを実現可能であ
ることを検証実験により示した。さらに，降圧チョッパ回路の MOSFET スイッ
チング特性と CM 電磁障害発生様態の相関関係を検証するために，SiC および Si 
MOSFET を適用した降圧チョッパ回路で比較検証を行った。測定結果から，SiC
と Si MOSFET のスイッチング特性の差異が，CM 電磁障害の発生様態にも大き
く影響していることを明らかにした。特に，スイッチング時の dv/dt 特性が CM
ノイズの波形を決定づけ，それに応じて CAN エラーパルスの合計時間幅が変化
するため，CM 電磁障害を抑制するためには電力変換回路における電力半導体の
スイッチング特性の考慮が必要不可欠である。 
今後は以上の知見を活かしてCM電磁障害の抑制手法を検討する所存である。 
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第 5 章 周波数変調制御に関する考察 
5.1 周波数変調制御による EMIノイズ抑制 
第 4 章までに示した電磁障害の発生メカニズムを踏まえ，周波数変調制御を
用いて CAN 通信に発生する電磁障害の抑制を試みる。周波数変調制御を電力変
換回路に適用することで，EMI ノイズを抑制している事例は数多く報告されて
いる[26]–[29]。電力変換回路をスイッチング周波数一定で駆動した場合，周波数領
域におけるノイズレベルは，ある特定の周波数でピーク値を持つ急峻なスペク
トラム分布になる。一方，周波数変調制御を適用した場合，比較的広周波帯域に
スペクトラムが分散されるような特性になるため，ノイズスペクトラムの尖頭
値が低減されるようにみえる。しかし，周波数変調制御でノイズスペクトラムを
低減したとしても，実際に電力変換回路が発生するスイッチングノイズの振幅
は変化しないと思われる。これは時間領域解析をすることで明らかにすること
が可能であり，本章では周波数領域におけるノイズスペクトラム評価に潜在す
る問題点を指摘する点に意義がある。 
実際に周波数変調制御の EMI ノイズ抑制効果を検証するために，DM 電磁障
害解析用テストベンチの降圧チョッパ回路に周波数変調制御を適用する。周波
数変調方式は数多く存在するが，本研究では基本的な方式の一つである三角波
状周波数変調方式を用いる[30]。三角波状周波数変調方式は，降圧チョッパ回路
のスイッチング周波数をある一定周期で三角波状に変化させることで実現可能
 
 
  
図 5. 1 近傍磁界の測定条件 
Amp. 
10 mm 
DC bus 1 m 
EMI receiver 
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である。周波数変調制御の効果を検証するために，降圧チョッパ回路の直流母線
直上における鉛直方向近傍磁界を測定する。DM 電磁障害解析用テストベンチで
は，降圧チョッパ回路の DC バス上に CAN 通信線を近接して配置することによ
って電磁障害を発生させていたためである。図 5. 1 に示すように，降圧チョッ
パ回路の直流母線直上に直径 10 mm の磁界プローブを設置し，検出した磁界を
スペクトラムアナライザで測定を行う。スペクトラムアナライザの設定は，参照
レベルを 100 dBμV，分解能帯域幅を 1 kHz，ビデオ帯域幅を 3 kHz，アッテネー
ションを 10 dB としてオートスイープ測定を行う。なお，スペクトラムアナライ
ザと降圧チョッパ回路間の距離は 1 mとする。降圧チョッパ回路の動作条件は， 
 
 
  
 
図 5. 2 周波数変調のパラメータ 
 
 
 
図 5. 3 降圧チョッパ回路の近傍磁界測定結果 
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直流入力電圧 100 V，スイッチング周波数を 35 kHz（一定時），スイッチングデ
ューティ比を 0.5 一定とする。また，周波数変調は図 5. 2 に示すように，中心周
波数を 35 kHz，最大周波数を 50 kHz，最小周波数を 20 kHz とし 1.5 ms 周期で
変調を行う。 
図 5. 3 に降圧チョッパ回路の直流バス直上の鉛直方向近傍磁界の測定結果を
示す。なお，周波数変調制御の EMI ノイズ抑制効果を検証するために，35 kHz
一定駆動時の測定結果と比較している。測定結果より，周波数変調制御を適用す
ることで，EMI ノイズレベルが最大で 10 dBμV 程度低減されていることを確認
できる。ただし，ノイズレベルの低減量がスペクトラムアナライザの測定条件に
よって大きく変化することに留意する必要がある。 
5.2 電磁障害抑制効果の検証 
前節において，降圧チョッパ回路の近傍磁界ノイズが周波数変調制御によっ
て低減されることを確認したが，CAN 通信における電磁障害を効果的に抑制可
能であるかは不明確である。周波数変調制御が適用された場合，電力変換回路の
スイッチングタイミングは一定間隔ではなくなるものの，スイッチングノイズ
波形そのものは変化しない。そのため，CAN 通信に発生するエラーの確率を確
実に低減することは不可能であると推測される。そこで，前節に示した実験条件
 
  
 
 
図 5. 4 CAN エラー数の測定結果 
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において周波数変調制御を適用した際に，CAN 通信に発生する通信エラーがど
のように変化するのかを検証する。測定は，CAN バスアナライザを用いて行い，
20，25，30，35 kHz 一定駆動時と周波数変調適用時の測定結果と比較を行う。 
図 5. 4 に CAN 通信エラーの各測定結果を示す。降圧チョッパ回路の駆動周波
数が一定である場合，スイッチング周波数によって大きくエラー数が異なって
いる。これは，降圧チョッパ回路が起因となるスイッチングノイズの発生タイミ
ングと，CAN 通信が信号読み取りを行うサンプルタイミングが同時になる可能
性が異なるためであると推測される。一方で降圧チョッパ回路を周波数変調制
御により駆動した場合，CAN 通信エラー数は 30 kHz 一定駆動時よりも低減され
ているものの，他の周波数一定駆動時よりも増加している。特に 35 kHz 一定駆
動時については，周波数変調制御を適用することで図 5. 3 に示すように近傍磁
界ノイズを低減可能であるが，CAN エラーの合計発生数は増加している。以上
から，周波数変調制御を用いて降圧チョッパ回路の近傍磁界ノイズを周波数領
域で低減しても，CAN 通信に発生する電磁障害を必ずしも抑制可能ではないと
言える。周波数変調制御を用いても電磁障害を抑制できないのは，降圧チョッパ
回路を起因とするスイッチングノイズの時間当たりの発生回数およびノイズ振
幅そのものは低減されないためである。 
以上の結果から，電力変換回路が通信ネットワークに発生する電磁障害を対
策する際，周波数領域におけるノイズレベルで評価する手法には脆弱性が存在
する。そのため，時間領域解析を併せて行う必要があり，本研究における解析手
法が合理的であると考えられる。 
5.3 本章のまとめ 
本章では，周波数変調制御を DM 電磁障害解析用テストベンチにおける降圧
チョッパ回路に適用し電磁障害の抑制を試みた。周波数変調制御を適用するこ
とで，降圧チョッパ回路の直流入力バス近傍の磁界ノイズレベルが周波数領域
において低減されることを実験検証により示した。しかしCAN通信においては，
周波数変調制御を適用しても電磁障害を効果的に抑制することができず，条件
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によっては周波数一定で降圧チョッパ回路を駆動した場合の方が電磁障害の発
生量が少ないことを明らかにした。これは，周波数変調制御を降圧チョッパ回路
に適用しても，スイッチングノイズの振幅は低減されず，時間当たりに発生する
CAN ビットエラー数が周波数一定駆動時と同等であるためである。 
以上の結果から，電磁ノイズを周波数領域におけるノイズスペクトラム分布
のみを評価した場合，通信機器に発生する電磁障害を十分に抑制できない可能
性を示し，本研究が重視する時間領域における電磁障害の解析が必要不可欠で
ある。  
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第 6 章 dv/dt制御による電磁障害抑制 
6.1 MOSFETスイッチング速度と EMIノイズの関係性 
半導体電力変換回路が通信機器に発生する電磁ノイズ波形を決定する重要な
パラメータの一つは，電力半導体のスイッチング速度である。近年，スイッチン
グ損失の低減を目的に SiC や GaN 等のワイドバンドギャップ電力半導体の実用
化が進み，電力変換回路の高速スイッチング動作に伴う電磁ノイズ放出量の増
加が大きな問題になっている[31]–[33]。その問題に対し多くの EMI対策事例が報告
されているが，スイッチング損失の低減と電磁ノイズ発生量の抑制を同時に達
成している手法は筆者が知る限りにおいて見受けられない。これは，スイッチン
グ速度と電力変換効率がトレードオフの関係であることに起因する[33]。そこで
本章では，比較的通信レートが低い CAN 通信に効果的かつスイッチング損失の
低減と電磁ノイズの放出量抑制を両立可能な手法を，第 3 章および第 4 章に
示した電磁障害の解析に基づいて提案する。 
6.2 dv/dt可変ゲート駆動回路の構成 
降圧チョッパ回路が CAN 通信に電磁障害をもたらすのは，CAN 通信におい
てデータフレーム（パリティ）が送受信されている間にスイッチングノイズと
CANサンプル点が重複してしまう場合である。通信レートが比較的低い CAN通
信を考えた場合，データフレームが送受信されている期間に対して，データフレ
ームが送受信されないバスオフ期間の割合が支配的である。本研究では，CAN
データフレーム長が約 1.1 ms であり，フレーム間隔を 50 ms に設定している。
そこで考えられる電磁障害対策のアプローチとして，dv/dt 可変ゲート駆動回路
を提案する。降圧チョッパ回路の MOSFET スイッチング速度を低減する最も基
本的な手法は，ゲート抵抗値を大きく設定することである。しかし，低スイッチ
ング速度で MOSFET を駆動した場合，スイッチング損失が増大するため電力変
換効率の低下につながる。そこで提案手法では，電磁障害を発生する可能性があ
- 59 - 
 
る CAN データフレームの送受信中のみゲート抵抗値を大きくすることによっ
て，時間平均値における電力変換効率の低下を抑制する。dv/dt 可変ゲート駆動
回路については，すでに多くの開発事例が存在し様々な回路・制御方式が提案さ
れている[34]–[37]。しかし，それらの多くは実装が比較的難しく，本論の目的と合
致しないことから提案手法では最も基本的な方式を採用する。 
図 6. 1 に dv/dt 可変ゲート駆動回路の構成図を示す。提案回路は 2 つのゲート
抵抗値を切り替え可能であり，CAN 通信線にデータフレームが送受信されてい
る間のみゲート抵抗値が大きくなるように動作する。スイッチング速度低減時
のゲート抵抗値は，MOSFET ターンオフ時の実測波形に基づいて決定する。ま
た本研究では，dv/dt 可変ゲート駆動回路を DM 電磁障害解析用テストベンチに
適用するため，MOSFET ターンオフ時に発生する寄生振動ノイズを十分に抑制
可能なゲート抵抗値を選定する。図 6. 2(a), (b)にゲート抵抗値を 130 Ω および 6.2 
 
  
 
図 6. 1 dv/dt 可変ゲート駆動回路の構成図 
 
  
 
図 6. 2 MOSFET ターンオフ時のドレイン・ソース間電圧波形  
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Ω とした場合の MOSFET ターンオフ時のドレイン・ソース間電圧測定波形を示
す。図 6. 2 (b)より，ゲート抵抗値を 130 Ω にすることで寄生振動ノイズが十分
に抑制されていることを確認できる。また寄生振動を十分に抑制可能な dv/dt を
得るための指標として(12)式の関係を用いている[35]。なお，fmax は最大共振周波
数，trはドレイン・ソース間電圧の立ち上がり時間（100 V 印加時 10 V から 90V
に達するのに要する時間）である。 
 
f
max
[MHz] = 
350
tr [ns]
 (12) 
 
dv/dt 可変ゲート駆動回路は，CAN 通信線にデータフレームが送受信されてい
るかをモニタリングするために，データフレーム検知回路を介して CAN 通信線
に接続される。単安定マルチバイブレータを用いたデータフレーム検知回路は，
CAN 通信線に SOF（Start of frame）ビットが送信された際に CAN データフレー
ム長相当のパルスをゲート駆動回路に出力する。パルス信号を受けたゲート駆
動回路は，6.2 Ω を介する駆動回路を一時的に High（ゲート電源電圧レベル）に
保持する。これによりゲート抵抗 130 Ω を介する経路のみでスイッチングを行
うため，一時的にスイッチング速度を抑制可能である。なお，本提案回路では
MOSFET ターンオフ時のスイッチング速度のみを対象としており，ダイオード
のリカバリ電流に起因するノイズ電圧をショットキーダイオードにより極力抑
制することで CAN 通信にエラーの発生を抑止した上で，ターンオン時のスイッ
チング速度については考慮していない。 
以上の設計指針に基づいて，図 6. 3 に示す dv/dt 可変ゲート駆動回路を用いた
動作検証を行う。動作検証は，CAN 通信線にゲート駆動回路を接続して行い，
CAN データフレームが伝送される際のゲート信号電圧波形を測定する。図 6. 4
に動作検証の測定結果を示す。CANH/L に信号が伝送されていない期間におい
てはゲート・ソース間電圧のスイッチングが高速に行われているが，信号が伝送
されている際にゲート抵抗値が大きくなることによって，スイッチング速度が
低下していることを確認できる。 
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図 6. 3 dv/dt 可変ゲート駆動回路の実機写真 
 
 
図 6. 4 dv/dt 可変ゲート駆動回路の動作検証波形 
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6.3 dv/dt可変ゲート駆動回路の電磁障害抑制効果 
提案手法の電磁障害抑制効果を検証するために，DM 電磁障害解析用テストベ
ンチに dv/dt 可変ゲート駆動回路を適用する。図 6. 5 にシステムの構成図を示す。
dv/dt 可変ゲート駆動回路は 2 つのフォトカプラを並列に接続した簡易的な構造
とし，データフレーム検知回路は CAN 受信機に接続する。これにより，図 6. 6
に示すタイミングチャートと同様の動作波形を得る。 
dv/dt 可変ゲート駆動回路の電磁障害抑制検証を行うにあたって，ゲート抵抗
値ごとのノイズ波形および CAN 信号出力を検証する必要がある。そこで，dv/dt
可変ゲート駆動回路を適用したテストベンチにおいて，CAN 通信線の線間電圧
および CAN トランシーバの出力電圧をゲート抵抗値ごとに測定する。測定条件
は，降圧チョッパ回路の入力電圧を 100 V，スイッチング周波数を 30 kHz，スイ
ッチングデューティ比を 0.5 一定とする。図 6. 7(a)—(d)に各測定波形を示す。測
 
  
 
図 6. 5 電磁障害抑制効果の検証システム 
 
 
図 6. 6 dv/dt 可変ゲート駆動回路適用時の各波形タイミングチャート 
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定結果より，ゲート抵抗値が 130 Ω に切り替わることで CAN 通信線に発生する
線間ノイズの振幅が抑制され，CAN トランシーバ出力に現れていたエラーパル
スを阻止していることを確認できる。したがって，設定したゲート抵抗値（130 
Ω）は電磁障害を抑制するのに適切であると考えられる。 
続いて，提案手法を適用した場合の CAN 通信における電磁障害の発生量を検
証する。検証は CAN バスアナライザを用いて行い，提案手法を適用した場合と
適用しない場合の CAN フレーム損失率を測定する。CAN フレーム損失率は，
送信機が送信した全フレーム数に対して，受信機が正常に受信できなかったフ
レーム数の割合を表す。CAN 受信機にはエラーチェック機構が備わっているが，
すべてのエラーを認識できない可能性があるため，正常な受信に成功したフレ
ーム数を測定対象とする。 
測定結果より提案手法を適用した場合，フレーム損失率が 0%であり，十分な
電磁障害抑制効果を確認した。また，MOSFET のゲート抵抗値を 6.2 Ω 一定とし
た場合のフレーム損失率 1.9%と比較しても，十分な電磁障害抑制効果を確認で
きる。以上から，dv/dt 可変ゲートドライバが CAN 通信に発生する電磁障害抑制
に有効であると考えられる。 
  
  
 
図 6. 7 ゲート抵抗値ごとの各測定波形 
（a）ゲート抵抗 6.2 Ω 時の CAN 線間電圧（b）ゲート抵抗 130 Ω 時の CAN
線間電圧（c）ゲート抵抗 6.2 Ω 時の CAN トランシーバ出力電圧（d）ゲート
抵抗 130 Ω 時の CAN トランシーバ出力電圧 
50 ns 50 ns 
0 
-2 
2 
0 
5 
v d
if
 [
V
] 
v R
X
 [
V
] 
(a) (b) 
(c) (d) 
- 64 - 
 
6.4 電力変換効率低下の抑制効果 
提案手法は，CAN データフレームが送受信される期間のみ MOSFET のスイッ
チング速度を低減するため，定常的にスイッチング速度を低減した場合と比較
して電力変換効率の時間平均値低下を抑制可能であると推測される。そこで，実
際にその効果を検証するために，DM 電磁障害解析用テストベンチを用いて電力
変換効率の測定を行い，テストベンチに提案手法を適用する場合およびしない
場合の電力変換効率を比較する。測定は降圧チョッパ回路の入力側と出力側に
パワーメータ（AC/DC パワーハイテスタ 3334，日置電機株式会社）を接続する
ことで行う。測定条件は，降圧チョッパ回路の入力電圧を 100 V，スイッチング
周波数を 30 kHz，デューティ比を 0.5 一定とする。比較条件は，MOSFET のゲ
ート抵抗値を 6.2 Ω および 130 Ω 一定で駆動する場合と，提案手法を適用する場
合である。 
測定結果より，ゲート抵抗値を 6.2 Ω 一定で駆動した場合，電力変換効率は
92.6%であり，130 Ω 一定で駆動した場合は 91.8%であった。そのため，提案手
法を用いずに定常的にスイッチング速度を低減する場合は 0.8%の電力変換効率
低下を招くと考えられる。一方で提案手法を適用した際の電力変換効率は 92.5%
であり，6.2 Ω 一定駆動時と比較して電力変換効率の低下を 0.1%に抑制してい
る。以上から，提案手法は十分な電磁障害抑制効果だけではなく，電力変換効率
の低下を抑制可能な手法であることを示した。 
6.5 本章のまとめ 
本章では，MOSFET のスイッチング速度を制御可能なゲート駆動回路を用い
た新たな電磁障害抑制手法を提案した。提案手法は，定常的にスイッチング速度
を抑制した場合と比較して電力変換効率の低下を緩和可能であり，十分な電磁
障害抑制効果を持つことを実験検証により明らかにした。 
提案手法は，2 つのゲート駆動回路を並列に接続することで簡易的に実現可能
であるが，スルーレート制御機能を備えたゲートドライバ IC 等を用いて実現す
ることも可能である。また，電力半導体のスイッチング速度を制御するだけでは
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なく，アクティブ EMI フィルタ等のノイズ低減量制御により，本提案手法と同
様の効果を得られると考えられる。例えばアクティブ EMI フィルタを提案手法
と同様のアプローチで用いる場合，CAN 通信信号が伝送されている間のみ電磁
のノイズの低減量を大きくすることで，定常的な電力変換効率の低下を防ぐこ
とが可能である。また，アクティブ EMI フィルタを一時的に動作させる場合，
定常動作と比べてフィルタ回路に用いる素子における発熱量等が軽減されるた
め，フィルタ回路の小型実装化にもつながると考えられる。以上の応用手法につ
いては今後検討を進める所存である。 
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第 7 章 タイミング制御による電磁障害抑制 
7.1 ノイズと CAN信号読み込みタイミングの関係性 
前章までに，降圧チョッパ回路が CAN 通信にもたらす電磁障害の詳細な発生
メカニズムを明らかにした。本節ではその発生メカニズムを踏まえ，降圧チョッ
パ回路のスイッチングタイミングとCAN通信における信号読み取りのタイミン
グの関係性について考察する。 
降圧チョッパ回路の MOSFET がスイッチングする際，電磁結合を起因とする
ノイズ電圧が CAN 通信線に誘起される。これは，DM および CM 電磁障害に共
通な現象である。CAN 通信にエラーが発生するのは，CAN 通信線に誘起された
ノイズ電圧を通信信号として誤って読み取った場合である。つまり，図 7. 1 に
示すように，降圧チョッパ回路のスイッチングタイミングと CAN 通信における
信号読み取り（サンプリング）タイミングが重複した際に，CAN 通信エラーが
発生する可能性がある。 
従来，電磁障害の抑制に用いられている EMI フィルタ回路やシールド材は，
CAN 通信線に誘起されるノイズ電圧の振幅抑制に有効である。そのため，それ
らの EMI対策手法を用いることで，CAN 通信線に発生するスイッチングノイズ
の振幅を，CAN 通信信号のしきい値以下に低減することで電磁障害の抑制を達
成可能である。しかし，ノイズ電圧と CAN サンプリングタイミングの重複は従
 
 
 
 
図 7. 1 CAN 通信信号におけるエラーの発生メカニズム 
High level 
Low level 
Threshold 
Bit width 
Sample point 
Induced noise voltage 
Bit error 
- 67 - 
 
来考慮されてこなかったため，この点に着目することで革新的な電磁障害抑制
手法を開発できる可能性がある。そこで本研究では，電磁障害対策手法の基礎検
討として，調歩同期制御（SSC：start-stop synchronization control）を提案する。調
歩同期制御は通信機器間の同期手法として広く用いられ，通信信号を基準にし
て各機器間の同期を行う手法であるが，電力変換回路と通信機器の同期に用い
ている事例は見受けられない。調歩同期制御を降圧チョッパ回路に適用するこ
とで，降圧チョッパ回路のスイッチング信号と CAN 通信信号が同期され，ノイ
ズ電圧と CAN サンプリングタイミングが重複しなくなる。詳細なシステム構成
等は次節に示す。 
7.2 調歩同期制御システムの構成と実験検証 
調歩同期制御を DM 電磁障害解析用テストベンチに実装し，電磁障害抑制効
果を検証する。調歩同期制御を適用するためには，降圧チョッパ回路のスイッチ
ング周波数が CAN 通信信号の周波数（62.5 kHz，125 kbps）と偶数倍の関係にな
るように設定する必要がある。そこで本研究では，CAN 通信信号周波数の 4 分
の 1 である 15.125 kHz にスイッチング周波数を設定し，スイッチングデューテ
ィ比を 0.5 一定とする。 
 
図 7. 2 調歩同期制御回路を適用した DM 電磁障害解析用テストベンチ 
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図 7. 2 に調歩同期制御回路の構成図を示す。調歩同期制御回路は主に CAN デ
ータフレームを検知するための単安定マルチバイブレータと同期用クロックを
出力する周波数分周回路部に分けられる。単安定マルチバイブレータは，CAN
通信線にデータフレームが伝送された際に SOF ビットを検知し，分周回路部に
リセットパルスを出力する。これにより，図 7. 3 に示すように CAN 信号が伝送
されるごとに分周回路がリセットされ，CAN 信号と降圧チョッパ回路のスイッ
チング信号が同期される。なお，CAN 通信線と単安定マルチバイブレータの間
には，データフレーム検知回路の誤動作を防止するために，NOT ゲートをバッ
ファとしたフィルタ回路を用いている。フィルタ回路は RC ローパスフィルタを
2 段構成で使用し，カットオフ周波数を 1 MHz として設計する。 
以上に示した制御回路について，動作検証および電磁障害抑制効果の確認を
行う。動作検証は，調歩同期制御を適用した DM 電磁障害解析用テストベンチ
において，CAN レシーバの出力電圧を測定することで行う。また，電磁障害抑
制効果の確認については CAN 通信に発生する各種エラー数を CAN バスアナラ
 
 
図 7. 3 調歩同期制御適用時の各波形タイミングチャート 
CAN signal 
output vRX 
CAN sample point 
Sync. Switching 
signal 
CAN data frame 
Original switching period 
Reset pulse 
Bus off 
SOF bit 
- 69 - 
 
イザで測定する。測定条件は，降圧チョッパ回路の入力電圧を 100 V，スイッチ
ング周波数を 15.125 kHz，スイッチングデューティ比を 0.5 一定とする。 
図 7. 4(a), (b)に CAN レシーバ出力電圧 vRXの測定結果を示す。図 7. 4 (a)に示
す調歩同期制御を適用しない場合の vRXは，スイッチングノイズが CAN 信号に
対してランダムに発生している。そのため，図中赤点線で示すようにビットエラ
ーが発生していることを確認できる。一方で図 7. 4 (b)に示す調歩同期適用時の
vRX は，スイッチングノイズが CAN 通信信号と同期して発生するため，スイッ
チングノイズと CAN サンプル点が重複せずに動作していることを確認できる。 
図 7. 5に調歩同期制御を適用した場合および適用しない場合の CANエラー数
測定結果を示す。EMI フィルタ等の従来手法を用いることなくすべての動作条
 
 
 
図 7. 4 CAN レシーバ電圧の測定結果 
(a) 調歩同期制御を適用しない場合 (b) 調歩同期制御適用した場合 
 
 
 
図 7. 5 調歩同期制御適用時の各 CAN エラー数 
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件において，調歩同期制御を適用することで CAN 通信に発生する電磁障害を効
果的に抑制可能であることを確認できる。これは，降圧チョッパ回路のスイッチ
ング時に CAN 通信線に誘起されるノイズ電圧と，CAN 通信における信号読み
取りタイミングが重複しないためであると考えられる。 
以上に示したように，調歩同期制御は CAN 通信に発生する電磁障害の抑制に
有効である。しかし，調歩同期制御を降圧チョッパ回路に実装することで，降圧
チョッパ回路の制御が厳しく制約される。CAN 通信信号と同期を行うために，
降圧チョッパ回路のスイッチング周波数はCAN通信信号の周波数に対して偶数
倍の関係になるように設定される。つまり，降圧チョッパ回路に PWM 制御が適
用不可能であるため，限られたアプリケーションにしか応用できない。 
そこで本研究では，PWM 制御等の制御も組み込み可能な電磁障害対策手法と
して，タイミングシフト制御を新たに開発する。その詳細なシステム構成と動作
原理については，次節に示す。 
7.3 タイミングシフト制御システムの構成と実験検証 
調歩同期制御では，降圧チョッパ回路が CAN 通信線に誘起するノイズ電圧が
CAN サンプル点と重複しないように，CAN 信号と降圧チョッパ回路のスイッチ
ング信号を同期することで電磁障害を抑制する。しかし，CAN サンプル点は数
十ナノ秒から百ナノ秒程度で行われていることから，降圧チョッパ回路と CAN
通信を同期しなくても，その期間中にノイズ電圧が発生しないように制御すれ
ば同様の電磁障害抑制効果を得られると考えられる。そこで，図 7. 6 に示すよ
うに，CAN 通信におけるサンプル点が重複する場合にのみ降圧チョッパ回路の
スイッチングタイミングをシフトするタイミングシフト制御（TSC：timing shift 
control）を提案する。 
タイミングシフト制御では，降圧チョッパ回路のスイッチングを一時的に保
留するスイッチング保留時間が重要なパラメータの一つである。CAN 通信にお
けるサンプルタイミングは一定ではなく，CAN ノード間の同期状態に依存する。
そのため，CAN サンプルタイミングは一般的にビット長の 60%～70%の時点で
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行われることが一般的である。また，DM および CM 電磁障害解析用テストベン
チでは，CAN トランスシーバの出力に発生するエラーパルスが数百ナノ秒程度
である。以上から，タイミングシフト制御では，CAN 通信における各ビット長
の 60%を中心とした 2 us のスイッチング保留期間を設定する。 
タイミングシフト制御回路は，図 7. 7 に示すように CAN データフレームを検
知する単安定マルチバイブレータやスイッチング保留期間にパルスを出力する
スイッチングホールドパルスジェネレータ，スイッチング信号を保持する静的
D タイプフリップフロップ（D-FF）から構成される。CAN データフレームを検 
知する単安定マルチバイブレータは，NOT ゲートをバッファとしたフィルタ回
路を介して CAN 通信線と接続され，CAN 通信における SOF ビットが伝送され
た際に，データフレーム長に相当するパルスを出力する。このパルスが出力され
 
 
 
 
図 7. 6 タイミングシフト制御の動作概念図 
 
 
図 7. 7 タイミングシフト制御の構成図 
High level 
Low level 
Threshold 
Bit width 
Sample point 
Induced noise voltage 
Shift 
Data frame 
detector 
Switch hold 
pulse generator 
Carrier  
Ref. voltage 
D-FF 
Switching 
signal 
Gate signal Clock 
CAN communication line 
- 72 - 
 
ている間のみ，タイミングシフト制御が行われる。スイッチングホールドパルス
ジェネレータは，8 MHz の水晶振動子をクロック源として，周波数分周回路等
を用いてスイッチング保留期間に相当するパルスを出力する。D-FF は，スイッ
チングパルスジェネレータからパルス入力があった際に，パルス開始時のスイ
ッチングレベルを保持する。 
図 7. 8 にタイミングシフト制御回路の実機写真を示す。タイミングシフト制
御回路は比較的安価かつ小型に実装が可能であり，従来の EMI フィルタやシー
ルド材と比較すると，システム全体のコストダウンおよび小型化に寄与すると
推測される。実機検証を行うために，CM 電磁障害解析用テストベンチにタイミ
ングシフト制御回路を適用する（図 7. 9）。これは，DM 電磁障害解析用テスト
 
 
図 7. 8 タイミングシフト制御回路の実機写真 
 
 
図 7. 9 タイミングシフト制御回路を適用した 
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ベンチに調歩同期制御を適用した際に確認された電磁障害抑制効果について，
CM 電磁障害でも同様の抑制効果があることを示すためである。タイミングシフ
ト制御をテストベンチに適用することで，図 7. 10 に示すタイミングチャートの
ように動作する。検証実験では，降圧チョッパ回路の入力電圧を 100 V，スイッ
チング周波数を 30 kHz，スイッチングデューティ比を 0.5 一定に設定する。 
 
 
 
図 7. 10 タイミングシフト制御の動作タイミングチャート 
 
 
 
図 7. 11 タイミングシフト制御適用時の各 CAN エラー数 
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実験検証として，タイミングシフト制御を適用する条件で CAN 通信に発生す
る各種エラー数を CAN バスアナライザで測定した（図 7. 11）。その結果，すべ
ての通信信号が正常に送受信され，電磁障害が発生しないことを確認した。これ
より，タイミングシフト制御回路は，調歩同期制御で問題になっていたスイッチ
ング周波数の制約緩和を実現し，電磁障害抑制にも十分効果的であることを明
らかにした。 
7.4 タイミングシフト制御における問題点と改善手法 
タイミングシフト制御は，調歩同期制御と比較して降圧チョッパ回路の制御
制約を緩和可能な手法である。しかし，降圧チョッパ回路の出力電圧・電流にも
たらされる擾乱は，依然として大きな問題である。タイミングシフト制御では，
スイッチングタイミングをシフトする際に降圧チョッパ回路のスイッチングデ
ューティ比が変化するため，瞬間的に所望の値と異なる電圧・電流が出力されて
しまう。そこで，降圧チョッパ回路の出力に発生する擾乱を具体的に把握するた
めに，タイミングシフト制御を適用した降圧チョッパ回路の出力電圧を測定す
 
 
 
図 7. 12 降圧チョッパ回路の出力電圧に発生する擾乱の測定結果 
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る。測定条件は，降圧チョッパ回路の入力電圧を 100 V，スイッチング周波数を
30 kHz，デューティ比を 0.5 一定とする。 
図 7. 12 に降圧チョッパ回路の出力電圧測定結果を示す。降圧チョッパ回路の
出力電圧は電流プローブを交流結合モードに設定し，直流成分を除去して測定
している。また，出力電圧に発生する減衰振動の振幅が最大時の波形を測定結果
としている。CAN 通信信号が伝送された際に，出力電圧が減衰振動しているこ
とを確認できる。出力電圧に発生する減衰振動の最大振幅はスイッチングタイ
ミングのシフト量に依存し，場合によっては CAN 通信信号伝送時に減衰振動が
ほとんど見られない場合もある。 
以上の問題に対し，降圧チョッパ回路の出力電圧に発生する減衰振動を抑制
するために，スイッチング保持期間の短縮を行う。スイッチング保持期間を短縮
 
 
図 7. 13 FPGA 内の制御タイミングチャート 
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するためには，数十ナノ秒単位でパルス幅を制御する必要がある。しかし，図 7. 
8に示したタイミングシフト制御回路は，各種 ICを用いて構成したものである。
しかし，スイッチング保持期間を数十ナノ秒単位で調整を行うのは困難であり，
スイッチング保持期間を短縮することが難しい。そこで，FPGA（Field 
programmable gate array）を用いた高速デジタル制御によりタイミングシフト制
御を実現する。また，FPGA に実装することでスイッチング保持期間の短縮や各
種パラメータの設定が容易になる。 
使用する FPGA は DE0-Nano（50 MHz clock，Terasic Inc.）であり，スイッチン
グ保持期間を 20 ns 刻みで変更可能な仕様とする。図 7. 13 に FPGA 内での処理
の流れを，簡易的なタイミングチャートとして示す。TSC 動作を開始するタイ
ミングは，CAN 通信信号をモニタリングすることで決定する。そのため，CAN
通信信号を FPGA に入力する必要があるが，降圧チョッパ回路を起因とするス
イッチングノイズが加わった信号をそのまま入力した場合，CAN 通信信号とス 
イッチングノイズをご認識する恐れがある。すなわち，スイッチングノイズが発
生したタイミングから TSC 動作が開始され，CAN サンプル点付近と異なるタイ
ミングにスイッチング保持期間が設けられてしまう可能性がある。そこで，該当
する入力ポートにはディジタルフィルタの一種である FIRフィルタを実装する。
FIR フィルタは 25 次の遅延項までを演算に用い，カットオフ周波数を 1 MHz 程
度として設計する。FPGA 内の処理では最初に，FIR ディジタルフィルタを介し
た CAN 通信信号を検出した際に，遅延パルスを出力する。遅延パルスの時間幅
は，CAN ビットにおいてスイッチング保持期間を決定するパラメータである。
遅延パルスが無限小である場合，スイッチング保持期間の中心は CAN ビットの 
中心に一致する。遅延パルスが出力された後，PWM1 搬送波のカウントを開始
する。PWM1 搬送波の周波数は CAN 通信信号の周波数と同一である。PWM1 で
得られたパルス信号がスイッチング保持期間に相当する。PWM2 の出力パルス
は降圧チョッパ回路のスイッチング信号に相当する。PWM2 の出力パルスのス
イッチングタイミングがスイッチング保持期間と重複した場合，PWM2 のスイ
ッチング信号を一時的に保持することで TSC の動作を実現する。 
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タイミングシフト制御を実装した FPGA を図 7. 9 のタイミングシフト制御回
路と入れ替え，スイッチング保留時間と出力電圧に発生する減衰振動の最大値
の関係性を実験検証する。比較検証はスイッチング保留時間を 2 μs および 400 
ns とした場合で行う。測定条件は，降圧チョッパ回路の入力電圧を 100 V，スイ
ッチング周波数を 30 kHz，スイッチングデューティ比を 0.5 一定とする。 
図 7. 14 に降圧チョッパ回路出力電圧の測定結果を示す。ただし，いずれの測
定条件においても，減衰振動電圧の振幅が最大時の波形を測定している。測定結
果より，スイッチング保留時間を短縮することで，出力電圧に発生する減衰振動
電圧を大幅に抑制可能であることがわかる。 
しかし，減衰振動電圧が依然として現れており，更なる対策手法が必要である
と考えられる。そこで，異なるアプローチとしてフィードフォワードパルス幅制
御（FF-PWC：feed-forward pulse width control）を提案する。フィードフォワード
パルス幅制変調については，コンバータの入力電圧に発生する擾乱に対して有
効な手法としていくつかの研究事例が報告されている[39]–[41]。しかし，本研究で
提案する FF-PWC はそれらと異なる制御手法である。 
図 7. 15 に FF-PWC を適用したタイミングシフト制御の動作波形概念図を示
す。FF-PWC は，タイミングシフト制御によるスイッチング信号のシフト量に応
 
 
 
図 7. 14 スイッチング保留時間ごとの降圧チョッパ回路の出力電圧 
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じて，次スイッチング時に補償を行う制御である。降圧チョッパ回路では出力電
圧とデューティ比は概ね比例関係にあることから，次スイッチング時にシフト
された時間分の遅延を与えることでデューティ比補償が可能である。 
そこで，図 7. 16に示すFF-PWCを適用したタイミングシフト制御回路を FPGA
に実装し，CM 電磁障害解析用テストベンチを用いて実験検証を行う。なお FF-
PWC 部は，タイミングシフト制御適用前後の波形を比較し，次スイッチングで
行うパルス幅補償の時間量を決定することで実現する。FF-PWC の効果を定量的
に把握するため，降圧チョッパ回路の出力電圧を測定する。実験条件は，タイミ
ングシフト制御におけるスイッチング保留時間を FF-PWC 未適用時は 2 μs，適
用時は 400 ns とし，降圧チョッパ回路の入力電圧を 100 V，スイッチング周波数
を 30 kHz，スイッチングデューティ比を 0.5 一定とする。図 7. 17 に降圧チョッ
 
 
 
 
図 7. 15 FF-PWC を適用した TSC の動作波形概念図 
 
 
図 7. 16 FF-PWC を適用した TSC の構成図 
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パ回路の出力電圧測定結果を示す。測定結果より，FF-PWC を適用することで出
力電圧に発生する減衰振動が十分に抑制され，所望の電圧が出力されている。 
以上から，スイッチング保留時間の短縮および FF-PWC によるデューティ比
補償が，タイミングシフト制御によって降圧チョッパ回路の出力電圧に発生す
る擾乱を十分に抑制可能であると考えられる。 
7.5 本章のまとめ 
本章では，降圧チョッパ回路が CAN 通信に発生するエラーの発生メカニズム
に着目した電磁障害抑制手法の開発を行った。 
最初に，基礎検討として降圧チョッパ回路に調歩同期制御を用いた電磁障害
対策手法について示した。調歩同期制御を降圧チョッパ回路に適用することで，
CAN 通信信号と降圧チョッパ回路のスイッチング信号が同期されるため，CAN
信号読み取りとスイッチングノイズの発生タイミングが重複しなくなる。これ
により，CAN 通信に発生する電磁障害を完全に抑制可能であることを実験検証
により示した。しかし，調歩同期制御を降圧チョッパ回路に適用するためには，
制御に大きな制約が課されるため実用的ではない。 
 
 
 
図 7. 17 FF-PWC の擾乱抑制効果検証実験 
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そこで，より実用的な電磁障害抑制手法としてタイミングシフト制御を提案
した。タイミングシフト制御は，降圧チョッパ回路のスイッチングタイミングが
CAN 通信の信号サンプルタイミングと重複する場合に，スイッチングタイミン
グを一時的に遅らせることでタイミングの重複を回避可能な手法である。実験
検証では，CAN 通信線におけるスイッチングノイズが信号サンプルタイミング
と重ならずに発生していることを確認した。さらに CAN バス解析では，電磁障
害についても完全に抑制され，その有効性を示した。 
しかし，タイミングシフト制御時に降圧チョッパ回路の出力電圧に発生する
擾乱が依然として問題であったため，改善手法としてフィードフォワードパル
ス幅制御についても検討を行った。改善手法は，タイミングシフト制御時にずれ
たスイッチングタイミング分を次スイッチング時に補完することで，所望の出
力電圧を得る手法である。実験検証では，タイミングシフト制御によって降圧チ
ョッパ回路の出力電圧に発生する減衰振動電圧を十分に抑制可能であることを
確認し，タイミングシフト制御の実用性向上を達成した。 
本研究では，スイッチングデューティ比一定の条件下で，降圧チョッパ回路を
対象としてタイミングシフト制御の検討を行った。今後はより実用性を高める
ためには，フィードバック制御を適用した降圧チョッパ回路やインバータ回路
などに応用することが必要である。  
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第 8 章 総論 
8.1 まとめ 
本論文では，降圧チョッパ回路が CAN 通信にもたらす電磁障害について，詳
細な時間領域解析を行い，その発生原理に基づいた対策手法の検討を行った。 
第 3 章および第 4 章では，2 種類の電磁障害解析用テストベンチを用いて，
それぞれの電磁障害発生メカニズムを明らかにした。いずれの電磁障害につい
ても，降圧チョッパ回路のスイッチング時に CAN 通信線に誘起されるノイズ電
圧が起因となり，CAN 通信エラーが発生することを示した。また，通信エラー
が発生するのは，CAN 通信における信号読み取りタイミングと，通信線に誘起
されるノイズ電圧のタイミングが一致する場合であることも明らかにした。 
第 5 章では，周波数変調制御により降圧チョッパ回路の放射ノイズを低減し，
CAN 通信に発生する電磁障害の抑制効果を検証した。周波数変調制御は周波数
領域におけるノイズレベルを低減可能であるが，CAN 通信における電磁障害の
抑制に必ずしも有効でないことを検証実験により明らかにした。 
第 6 章では，新たな電磁障害抑制手法の一つとして，dv/dt 制御ゲート駆動回
路を用いた手法を提案した。CAN 通信に発生する電磁障害を抑制するためには，
電力半導体のスイッチング速度を低減することが有効である。しかし，定常的に
スイッチング速度を低減した場合，電力変換効率の低下を招く。提案手法は，ス
イッチング速度を一時的に低減する制御を行うため，電力変換効率の低下を緩
和可能な電磁障害対策手法であることを実験検証により示した。 
第 7 章では降圧チョッパ回路を起因とするスイッチングノイズの発生タイ
ミングと，CAN 通信における信号読み取りタイミングの関係性に着目した新た
な電磁障害対策手法を提案した。まず試験的な手法として調歩同期制御につい
て実験検証を行った。調歩同期制御は，CAN 通信信号に対して降圧チョッパ回
路のスイッチング信号を同期する制御であり，スイッチングノイズと CAN サン
プル点のタイミング一致を回避することが可能な手法である。実験検証では，
CAN 通信エラー数を 0 に抑制したが，降圧チョッパ回路の制御に大きな制約が
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できてしまうことが課題であった。続いて，この課題を解決可能な手法としてタ
イミングシフト制御について実験検証を行った。タイミングシフト制御は調歩
同期制御とは異なり，スイッチングノイズと CAN サンプル点のタイミングが一
致する場合のみ，降圧チョッパ回路のスイッチングタイミングを一時的に保留
する制御である。そのため，降圧チョッパ回路のスイッチング信号を CAN 通信
信号に同期する必要がなく，PWM 制御などのスイッチングデューティ比が変化
するような制御も適用可能である。実験検証では，タイミングシフト制御が調歩
同期制御と同様に電磁障害抑制効果を持つことが確認された。しかし，タイミン
グシフト制御によって降圧チョッパ回路の制御制約を大きく緩和したものの，
出力電圧に現れる擾乱が依然として問題であった。そこで改善手法として，フィ
ードフォワードパルス幅制御を適用し，タイミングシフト制御に起因する出力
電圧の減衰振動を大幅に低減可能であることを明らかにした。 
8.2 今後の課題 
 本研究の今後の課題について，以下に項目ごとに示す。 
 
A. ノイズと通信信号のタイミングに着目した電磁障害対策手法の検討 
本研究では，降圧チョッパ回路のスイッチングタイミングと CAN 通信に
おける信号読み取りタイミングに着目し，dv/dt 制御ゲート駆動回路を用いた
電磁障害抑制手法および TSC の開発を行った。いずれの対策手法についても
電磁障害の抑制に有効であるが，アプリケーションによっては適用できない
場合がある。例えば，dv/dt 制御ゲート駆動回路については，CAN 通信の通
信レートが比較的低い場合に有効であり，通信レートが高い場合は定常的に
スイッチング速度が遅くなるためその優位性が損なわれる。そのため，アプ
リケーションごとに適切な電磁障害抑制手法を適用する必要がある。今後は
アプリケーションを明確にしたうえで，より多岐にわたる電磁障害抑制手法
の検討を行いたい。 
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B. FF-PWC を適用した TSC をフィードバック制御と統合 
 TSC を適用することで降圧チョッパ回路の出力電圧に発生する減衰振動
を FF-PWC により抑制できることを明らかにした。しかし，本研究では降圧
チョッパ回路の制御をデューティ比一定としたため，出力電圧・電流のフィ
ードバック制御を含めた検証を行っていない。FF-PWC の実用性を示すため
にはそれらの検討が必要不可欠であると考えている。 
 
C. インバータ回路に適用可能な電磁障害対策手法の開発 
 本研究では降圧チョッパ回路が CAN 通信にもたらす電磁障害を研究対象
として様々な検討を行った。降圧チョッパ回路は電力変換回路の中で最も基
本的な方式の一つであり，基礎的な検討に最適であった。しかし，電磁障害
対策手法の実用性を示すためには，インバータ回路等のより多用されている
システムで検討を行う必要がある。 
 
D. 高速通信プロトコルに適用可能な電磁障害対策手法の開発 
 CAN 通信は一般的に自動車の駆動系および安全装置など信頼性が要求さ
れるシステムの通信に用いられ，比較的通信速度が遅く設定されている。し
かし近年，自動運転制御の搭載やインフォテイメントの拡充が進んでいるた
め，Ethernet 等の高速・広帯域通信規格が多く採用されている。したがって，
CAN 通信だけではなく，Mbps あるいは Gbps 級の通信規格に対しても電磁
障害抑制手法の検討が必要不可欠である。 
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